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1第 1章
序論
1.1 研究背景
　環境 ·エネルギ問題の解決の手段として，化石燃料に代わる再生可能エネルギーの活用，二酸化炭素
の排出の主たる原因の一つである自動車をはじめとするモビリティの電動化に大きな期待が寄せられて
いる。これらの普及と更なる発展のためには，再生可能エネルギーを用いた発電においては，発電効率
の向上と設置自由度の改善，分散電源等の各電源の特性に合わせた新たな運用形態の実現が求められる。
電気自動車をはじめとする電動モビリティには，航続距離の延長や駆動系の設計の自由度を活かした車
体構造の提案による新たな価値の創造が必要である。その実現の鍵となるのが，電力を自在に変換する
パワーエレクトロニクス技術である。
パワーエレクトロニクス技術は，モータなどの電力機器や回路技術，電流の ON/OFFを行うパワーデ
バイス (デバイス)，それらを統合する制御技術から構成される。特にデバイスの高性能化は，回路技術
と制御技術の発達を促し，パワーエレクトロニクス全体の発展と応用の拡大に大きく貢献してきた。デ
バイスの低オン抵抗化と高耐圧化は，電力変換器の大容量化と低損失化を促し，スイッチング速度の向
上は，高周波駆動による電力変換器上のフィルタ等を構成する受動部品の小型化を可能にした。同時に，
デバイスの大容量化と高周波駆動の課題となる発熱やサージ電圧 ·電流，ノイズの低減を目指して，デバ
イスの実装方法や駆動回路の提案が行われてきた。また，デバイスの高周波駆動への対応は，高速な演
算や同時処理を得意とする DSPや FPGAの登場と共に，複雑なゲート信号の出力やセンサーから得ら
れる瞬時値に基づく応答性の高い制御方法の実装を可能にした。このことは，モータドライブや系統連
系インバータにおける応答性の向上による高速モータ搭載や，連系インダクタの小型化の実現，マトリ
クスコンバータをはじめとする新たな回路方式の誕生，パワーデカップリング技術に代表される制御を
活かした電力変換器の小型化を可能にした。
そして近年，半導体技術の進歩によって実現した高電界破壊強度を持つワイドバンドギャップ材料で
ある SiC(炭化ケイ素)や GaN(窒化ガリウム)を用いた SiC-MOSFETや GaN-HEMTや，微細加工技
術による Superjunction構造を用いた Si-SJ-MOSFETは，従来 Si-IGBTに対して更なる低オン抵抗化
と高速スイッチングが可能であり，パワーエレクトロニクスを用いたシステムの更なる高効率化と高出
力密度化を可能にするデバイスとして期待されている。一方，高性能デバイスは優れた特性を有しなが
ら，その優れた特性の源となる材料や構造に起因した課題を有する。これらの課題は，デバイス単体で
の解決は困難であると同時に，搭載される回路動作原理と深く結びついており，それによる損失の増加
やデバイスの劣化，搭載そのものが困難な回路方式も存在する。しかし，これらの優れたデバイスの課
題が解決されるのを単に待っているのでは，デバイスの産業や社会への投入が遅れるだけでなく，デバ
イスそのものの開発，ひいてはパワーエレクトロニクス全体の停滞を招きかねない。新たな材料や構造
を適用した多様なデバイスが実現可能になった今こそ，従来デバイスからの置き換えによる性能向上や，
優れた特性を持つデバイスとしての成熟を待つのではなく，デバイス ·回路 ·制御を融合させ，互いの課
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題を補い，その性能を引き出しあうシステムの提案が，より高い次元での電力変換器の高効率化と高出
力密度化の実現には必要である。
冒頭で述べた再生可能エネルギー発電や電動モビリティには，DCから ACへの変換を担うインバータ
を中心とする電力変換システム (インバータシステム)が搭載されている。インバータシステムは，バッ
テリや太陽電池をはじめとする直流電源からモータ駆動や系統連系に必要な所望の周波数と振幅を持つ
交流電圧 ·電流波形の生成を担う動作の要となる技術である。従って，インバータシステムの高効率化と
高出力密度化がアプリケーション全体に与える影響は非常に大きく，その性能向上に向けた検討が行わ
れている。図 1.1に，現在幅広く用いられているインバータシステムを示す [1, 2]。このシステムは 2つ
の変換器から成り，入力された電圧を昇圧 ·安定化する DC-DCコンバータ (DC-DC)と，得られた直流
電圧から交流波形を生成する電圧型インバータ (VSI)が接続される。VSI前段に DC-DCを設け入出力
電圧の範囲を広げることは，VSI単体に比べて，システムの運転範囲拡大と高効率化，高出力密度化を
実現する事ができる。車両などのモータドライブでは，モータの高速回転による小型化と低損失化によ
るシステム全体の高効率化と高出力密度化が可能になる [1, 2]。系統連系インバータでは，出力電圧に対
して入力電圧が低い条件下でも運転を可能とすることで，適用可能条件を拡大することが出来る。そし
て，搭載するデバイスの高性能化は，変換効率の向上と冷却器や昇圧動作に必要な受動部品の小型化に
よる高出力密度化を可能にする。しかし，従来システムの構成や動作原理は，上記で述べた高性能デバ
イスのもつ課題と大きく関わっており，高性能デバイスの搭載やその性能の発揮することを妨げる場合
がある。以下に従来システムの持つ 3つの課題と高性能デバイスの特性との関係を述べる。
1 つ目の課題は，必要とするデバイスの個数が多いことである。従来システムでは，VSI に加えて
D-DCを構成するために，新たなパワーデバイスとそれを駆動するための周辺回路が必要である。部品
点数の増加は，システムの実装面積やコストの増加に反映される。高性能デバイスの中でもワイドバン
ドギャップデバイスは，製造上コストを抑えることがまだ充分に出来ていない [3]。デバイスを多用する
従来システムの構成は，高性能デバイスの適用する際の制約となる。
2つ目の課題は，回路の上下短絡によるデバイスの破壊である。図 1.1で示したように，従来システム
の DC-DCや VSIは上下のデバイスをスイッチングすることにより電力変換を行う。そのため，誤って
上下のデバイスが同時に ON状態となると電圧源が短絡され大電流が流れ，デバイスの破壊に至る。高
性能デバイスは，端子間の寄生容量が小さいため，低損失かつ高速なスイッチング動作を可能とする。そ
れは同時にスイッチングに生ずる急峻な di/dtや dv/dtを生むと共に，自らもその影響を受け誤ターン
オンが生じやすいことを意味する [4, 5]。回路の上下短絡を防ぐためには，原因となる di/dtや dv/dtを
抑えるためにスイッチング速度を制限せざるえない。また，短絡事故時に生ずる事故電流は，デバイス
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図 1.1 昇圧用 DC-DCコンバータと電圧型インバータからなる従来のインバータシステム
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の低抵抗化に伴って増加する傾向にある。そのため，低オン抵抗化と破壊耐量とのトレードオフも考慮
されなければならない。それゆえ，従来システムは，高性能デバイスの優れたスイッチング特性や導通
特性を活かすことが困難である。
3つ目の課題は，デッドタイムをはじめとするデバイスに還流動作を生じさせる区間が存在することで
ある。VSIでは，上下のスイッチングパターンを切り替える際にノイズやパワーデバイスの駆動の遅延
によるレグの上下短絡を防ぐために，上下のデバイスを OFF状態とするデッドタイムが挿入される。こ
の際，負荷電流の経路は，デバイスの還流ダイオードを介して確保される。DC-DCにおいても，昇圧 ·
降圧動作の際，一方のデバイスに制御サイクルの半分近くの区間で還流ダイオードへの通電が発生する。
高性能デバイスの中でも，MOSFET構造のデバイスは，内部構造上デバイスに寄生するダイオード（ボ
ディダイオード）を持っており，還流動作に必要な逆導通特性を実現することが可能である。しかし，
SiC-MOSFETのボディダイオードへの通電は，チャネル導通に比べて導通損失が増加するだけでなく，
素子内部で結晶欠陥が成長し，素子特性が劣化する順方向劣化が存在しており，信頼性の面で大きな課題
になっている [3, 6–8]。Si-SJ-MOSFETでは，低オン抵抗化を担う内部構造によって，ボディダイオー
ドがターンオフする際に，損失の増加や素子破壊につながる過大な逆回復電流が生ずる [4, 9]。これらの
課題は，パワーデバイスの材料や動作原理に起因するものであり，パワーデバイス単体での改善は困難
である。現状の対策として，劣化が生じず逆回復電流の少ないダイオードを新たにMOSFETに並列接
続や，逆回復現象を打ち消すための補助回路の接続が提案されている。しかし，これらは，デバイスの寄
生容量増加によるスイッチング特性の悪化や，部品点数や実装面積の増加につながる [10]。従って，原
理的にデッドタイムを含む還流ダイオードの動作を回路上から除去することが出来ない従来インバータ
では，高性能デバイスの能力を活かすことが出来ず，実装そのものが困難である。
以上のように従来インバータシステムでは，システムと高性能デバイスが原理的に持つ課題が重なり
合い，互いの性能を活かせない状態にある。高性能デバイスの適用によるインバータシステムの更なる
高性能化には，これまでの追加部品の付加によって行われてきた対症療法的な対策ではなく，システム
から高性能デバイスの適用を阻む根本的な課題を取り除き，高性能デバイスの特性を活かすことが出来
る新たなシステムの実現が必要である。従来のデバイスの低オン抵抗化と高速スイッチング化は，常に
搭載する VSIや DC-DCにおける上下短絡等で生ずる過剰な電流 ·電圧や，ボディダイオードへの通電
をはじめとする回路上でデバイスに生ずるトラブルや負担が生ずる場面に対しても，耐量や信頼性を保
てるように設計開発が行われてきた。特に高性能デバイスは，低オン抵抗化とスイッチング性能を高め
るために，デバイス電流密度や発熱密度が増加しており，耐量を維持しつつ高性能化を行っていくこと
が難しくなっている [11, 12]。デバイスの特性を活かしたインバータシステムの実現は，これまでのデバ
イスの高性能化の制約となってきた回路やシステムの課題を取り除くことで，デバイスの性能と信頼性
のトレードオフのレベルを引き上げることにつながる。これは，システムに特化した新たな高性能デバ
イスの開発を可能にし，従来のデバイスの進化を待つパワーエレクトロニクスから，回路やシステムが
新たなデバイスの誕生を促す，新たな可能性を切り開くうえでも重要な意味を持つことになる。
そして，上記で述べた従来システムの持つ，デバイスの増加，上下短絡の危険，デッドタイム，の課題
を一度に解決する回路方式として，上下短絡動作によって昇圧とインバータ動作を融合したインピーダ
ンスソースインバータが注目されている。インピーダンスの記号が Z であることに由来してして Zソー
スインバータ (ZSI)と呼ばれるこの方式は，図 1.2に示すように，VSIの直流側にインダクタ，コンデ
ンサ，ダイオードからなるインピーダンスソースを有する。この方式では，制御サイクル中でインバー
タ部分を短絡させることで昇圧動作を行うことが出来るため，昇圧動作に必要なデバイスを削減出来る。
また，上下短絡動作が回路動作に組み込まれているため，ノイズや高速スイッチングによる上下短絡に
よってデバイスに過大な電流が流れることがなく，スイッチングパターンの切り替え時にもデッドタイ
ムを必要としない。
ZSIのこれらの動作の特徴から，上下短絡動作を利用することによって，MOSFET構造を持つ高性能
デバイスの搭載を最も妨げてきたボディダイオードへの通電を回避することが出来ると考えられる。こ
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れにより，SiC-MOSFETや SJ-MOSFETを搭載によるインバータシステムの高性能化が実現できると
期待できる。しかし，ZSI に関する研究は，他の回路方式への応用や新たなインピーダンスソースの提
案，制御パターンの変形によるインピーダンスソースの小型化を目指しているものが中心である [13,14]。
ZSI特有の上下短絡動作をデバイスの特性を活かすために使うという観点での ZSIの研究は行われてい
ない。また，ZSIが高性能デバイスを適用した上で，従来システムに対して，効率や出力密度の面でどの
ような位置づけになるのかについても，デバイスの特性を活用することが出来る電力変換システムの持
つ可能性を明らかにするためにも検討が必要である。
CVin LoadC
L
L
Voltage source inverterImpedance source
図 1.2 インピーダンスソースインバータ
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1.2 本研究の目的と構成
本研究の目的は，電力変換器の高い次元での高効率化と高出力密度化において，デバイス · 回路 · 制
御を融合させ，互いの課題を補い，その性能を引き出しあうインバータシステムを提案することである。
この目的を達成するために，高性能デバイスの特性を活かしたインバータシステムを実現する方法とし
て，上下短絡動作によって昇圧 ·インバータ動作を融合したインピーダンスソースインバータ (ZSI)を提
案する。
この提案に対する研究を進めるにあたり主に 2つのことに着目した。
1つ目は，ZSIをデバイス特性を活かすことができるインバータシステムとするための技術を確立する
ことである。ZSIでは，従来 VSIで禁止されてきた上下短絡動作を昇圧動作とし手回路動作に取り込ん
でいる。そのため，従来システム上の DC-DCにおいて必要とされていたデバイス個数を削減するだけ
でなく，上下短絡による回路の破壊や，デッドタイムが不要となる。よって，ZSIはこれまで VSIにお
いて高性能デバイスを搭載する際に課題となっていた，デバイス数の増加，上下短絡による破壊，そして
デッドタイムにおけるボディダイオードの導通を回路動作から全て除去する事が可能になることが期待
できる。これらの動作を実現するための ZSIの制御方法を明らかにすることで，ZSIをデバイス特性を
活かすことができるインバータシステムとするための技術を確立する。
2つ目は，提案する ZSIの従来システムに対する提案の位置づけと，更なる高性能化のために必要な
要素を明らかにすることである。ZSIは，機能融合に伴い，従来システムに比べて受動部品の個数やデバ
イスにかかる電圧 ·電流が増加する傾向にある。これらの要素は，損失や体積を増加させる方向に働くと
考えられる。ZSIのデバイスの課題に対して働き掛ける動作だけでなく，ZSIの特徴に起因する損失や体
積を決定する要因を明らかにすることは，従来システムに対する提案の位置づけを明確にする共に，今
後 ZSIの更なる高性能化のために必要な要素を決定することにつながる。
以下に本論文の構成と各章の概要を示す。
第 1章 序論
電力変換器の更なる高性能化には回路とデバイスが互いの性能を引き出しあうシステムが必要で
ある。しかし，現状の DC-DCと VSIから成る従来インバータシステムでは，回路と高性能デバ
イス課題が深く関わっており，高性能デバイスの性能を引き出すことが出来ていない。これらの
背景を述べつつ，本研究の提案である上下短絡動作を有する ZSIによる高性能デバイスの特性の
活用について，その着眼点と研究の位置づけを概説した。
第 2章 インピーダンスソースインバータ
本研究で取り扱う ZSIの基本的な動作原理，及びこれまでに提案されてきた ZSIの制御方式およ
び回路方式について，その特徴をまとめる。そして，本研究で採用した ZSIの方式である電流連
続型 QZSIの特徴と，ZSIと従来システムを比較した際の ZSIの持つ課題について整理する。
第 3章 上下短絡動作によるボディダイオード無通電運転
本研究の中心となる，QZSI の上下短絡動作によるボディダイオードの無通電運転動作を検証す
る。SiC-MOSFET を搭載した QZSI を用いて，必要とされるの制御方法の検討を行う。上下短
絡動作をスイッチングパターン変更の度に挿入する制御方式を提案し，その際の各スイッチング
パターンの導出方法を検討する。さらに、実機を用い，動作している SiC-MOSFETの動作点を
SiC-MOSFETの Vds-Id特性上に描き，提案制御を用いたQZSI上では，SiC-MOSFETのボディ
ダイオードに通電が生じないことを明らかにする。
第 4章 上下短絡動作の最適化
ボディダイオードの通電回避を行いつつ，MOSFET を搭載した QZSI の低損失化および高周
波駆動を可能とするために上下短絡動作時のスイッチングパターンの最適化を行う。代表的な
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2 種類の上下短絡動作について，導通損失とスイッチング損失の観点から評価を行う。そして
SiC-MOSFET を適用した QZSI の損失解析の結果から，各評価の妥当性と損失を低減するため
の最適な上下短絡時のスイッチングパターンを決定する。
第 5章 Si-SJ-MOSFETを搭載した高効率 QZSI
上記の制御手法を用いて，高性能デバイスを搭載した QZSIと，従来インバータシステムとの性
能の比較を行い，提案方式が有効な領域とその要因を明らかにする。この検討では，高性能デバ
イスとして，従来インバータでは適用できなかった Si-SJ-MOSFETを適用した QZSIを試作し，
Si-IGBT を用いた従来インバータシステムと，各昇圧比，出力電力における損失解析と比較を
行った。
第 6章 インダクタ小型化のための最適制御
5章における QZSIと従来システムとの比較から，現状の制御方式を適用した場合，インダクタの
体積が従来方式に比べて増加することが明らかになった。そこで，制御によるインダクタ電流の
リプル低減を検討する。提案する制御では，上下短絡回数を変えずに実行時間の配分を電流リプ
ルが最小化するように各上下短絡時間を最適化する。これにより，従来の制御に比べて，スイッ
チング損失を増加させること無く，電流リプルを 27.8%低減することが可能である。3 kW級の
実機を用いた実験において，この制御方式の有効性を確認する。この成果を先の Si-SJ-MOSFET
を用いた QZSIに適用した場合，従来方式と同程度までインダクタの体積を削減できる。
第 7章 結論
第 2章から第 6章までの解析と実験結果を基に，ZSIへの高性能デバイスの適用に関する本論文
の研究成果をまとめる共に，今後検討すべき内容について示す。
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インピーダンスソースインバータ
2.1 2章の概要
2 章では，ZSI の基本的な原理と共に研究状況について述べる。はじめに，従来用いられてきたイン
バータ回路である電圧型インバータ，電流型インバータに対する ZSIの特徴を述べる。次に，特徴であ
る上下短絡動作による昇圧動作を担うインピーダンスソースの動作について述べる。そして研究の対象
である三相 ZSIについて，これまでに提案されている昇圧とインバータ動作を制御するための変調およ
びスイッチングパターンについて述べ，今回の研究において着目する高性能デバイスの適用に対して，検
討すべき項目を整理する。そして，回路の面からもこれまでに報告されている ZSIを含むインピーダン
スソースを適用した回路方式およびインピーダンスソースの分類について概要を述べる。最後にそれら
の方式の中から，今回の研究において，高性能デバイスを実装する上で構造的に従来の ZSIに比べて適
すると考えられる QZSI方式について，その特徴を述べる。
2.2 ZSIの位置づけ
ZSI はミシガン州立大学教授の Fang Zheng Peng 氏によって発表されたインバータの回路方式で
ある。2002 年の 37th IAS Annual Meeting において発表 [15]，2003 年には IEEE Transactions on
Industry Applicationsにおいて出版されている [16]。2002年の発表以来，回路方式，制御方式の面で多
くの発表が行われており，2012年時点では，年間 154件の発表と 133の論文が投稿がなされていた [14]。
また，2019 年に開催された IEEE-ICIT 2019 では，インピーダンスソースを用いた変換器の特別セッ
ションが設けられており，ZSIは，パワーエレクトロニクス分野において大きな研究テーマの一角である
と言える。
このように ZSIが常に注目される理由は，上下短絡動作という従来のインバータで禁止されていた動
作によって，単体での昇圧とインバータ機能の実現していることである。そして，この動作を実現して
いるのが，インダクタとコンデンサから構成されるインピーダンスソースの存在である。電力変換器の
出力波形は，電圧 ·電流のどちらかの要素を制御し，もう一つ要素は負荷によって決定される。電圧波形
を制御し，電流が負荷によって決定される回路を電圧型，電流を制御し，負荷によって電圧が決定される
変換器を電流型と呼ぶ。これらの動作に対応するインバータが直流源に電圧源を持つ電圧型インバータ
と，電流源を持つ電流型インバータである。そして，インピーダンスソースは，インバータ側の状態に
よって，電圧源と電流源を自由に切り替えることが出来る。ここではインバータの回路方式における電
圧源と電流源に対するインピーダンスソースの位置づけを述べる。
図 2.1に一般的なインバータの回路方式である電圧型インバータ (Voltage source inverter: VSI)を示
す。VSIは直流側に接続された直流電圧源 Vdc，Cdc からレグの逆導通デバイスをスイッチングすること
で，0，|Vdc|の範囲で電圧を出力する。よって，出力側にインダクタを接続し，Pulse width modulation
8 第 2章 インピーダンスソースインバータ
CdcVdc
Load
vo
io
vo
t
Vdc
-Vdc
io
t
図 2.1 電圧型インバータ (Voltage source inverter: VSI)
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図 2.2 電流型インバータ (Current source inverter: CSI)
(PWM)制御により正弦波電圧を変調した矩形状の電圧波形を出力することで，それを積分した正弦波
状の出力電流が可能である。
VSIは，バッテリや交流を整流して得られる直流電源のほとんどが電圧源であるため適用が容易であ
る利点がある。しかし，VSIは前述したとおり，レグの上下のデバイスが誤って同時に ON状態となる
と直流電圧源がデバイスを介して短絡し，過大な短絡電流が流れることでデバイスが破壊する危険があ
る。特に上下のスイッチングパターンを切り替える際には，デバイスの動作の遅れやサージ電圧による
誤動作を考慮して，上下のデバイスを一度 OFF 状態とするデッドタイムを設ける必要がある。デッド
タイム中は，出力電圧が負荷電流の通電方向により決定されるため，出力電圧指令値に対して誤差が生
ずる。これは，負荷電流に対してフィルタ回路では除去することが困難な低次の歪みを生じさせる原因
となる。そこで発生する電圧誤差を打ち消すように指令値に重畳することで，デッドタイムによる電圧
誤差を補償する制御が提案されている [17–19]。しかし，デッドタイム自体を除去することが出来ないた
め，ボディダイオードへの通電を防ぐことは出来ない。よって，ボディダイオードの通電による課題を
持つ高性能デバイス搭載の妨げの要因となっている。
図 2.2 に電流型インバータ (Current source inverter: CSI) を示す。CSI は，直流側に接続された直
流電流源 Idc，Ldc の電流をレグ上の逆阻止デバイスをスイッチングすることで 0，|Idc|の電流を出力す
る。よって，出力側にコンデンサを接続し，PWM制御により正弦波状に変調した矩形波状の電流波形
を流すことで，電流の積分値である正弦波上の出力電圧を得ることが出来る。
電流源は，インバータ前段にサイクロコンバータや電流制御を有する DC-DCコンバータを接続する
ことで実現する。電流源は，両端を短絡しても電流が一定値となる性質がある。よって，CSIは，負荷
やレグの短絡に対して VSI のように過大な短絡電流が発生せず，ロバストである。しかし，電流源は，
端子を開放すると無限に大きな電圧が生じるため，CSIでは回路を開放状態とすることは禁じられてい
る。よって，スイッチングパターンの切り替え時には現在と次に切り替わるスイッチを同時に ON状態
とするオーバーラップ動作が必要となる。しかし，オーバーラップ動作中は負荷電流を制御できないた
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表 2.1 各インバータの比較
Voltage source inverter
(VSI)
Current source inverter
(CSI)
Impedance source inverter
(ZSI)
DC-side power supply Voltage source Current source Voltage/Current source
Device in inveter part Reverse conduction device Reverse blocking Reverse conduction
/blocking
DC-link component(s) Capacitor Inductor Impedance source
(inductor, capacitor, diode)
Operation mode Buck operation Boost operation Buck/Boost
operation
Inhibited operation Short 　 Open 　 　 Nothing
Inserted Operation Dead-time Over-lap 　 Dead-time or Over-lap
at switching transient
め，出力電流に誤差が生ずる。これは出力電圧に歪を生じさせる原因になる。CSIに搭載されるデバイ
スは，電流の通電方向が常に一定になるため，VSIのような逆導通動作が生じない。従って，ボディダ
イオードが導通することはない。しかし，デバイスに印加される電圧の極性が変動するため，一方向に
のみ電流を流す逆阻止能力があるデバイスが必要である。逆阻止能力を単体で有するデバイスは，サイ
リスタや逆阻止 Si-IGBTに限られるため，IGBTやMOSFETに直列にダイオードを接続することで実
現する [20]。そのため，同程度の導通特性を持つデバイスを用いる場合，VSIに比べると通過するデバ
イスの増加や，運転中は常に回路内に電流経路を維持する必要があることから，導通損失が増加するこ
とが懸念される。
図 2.3にインピーダンスソースインバータ (Impedance source inveter: ZSI)の回路を示す [16]。ZSI
は，他のインバータ方式と異なり，電圧源と電流源，逆導通デバイスと逆阻止デバイスの双方を自由に搭
載することが出来る。これは，ZSIのインピーダンスソースが，インダクタを極小化すると，二つのコン
デンサが並列になった電圧源に，コンデンサを極小化すると二つのインダクタが直列に接続された電流
源とすることが出来るように，双方のインバータ方式の特性を併せ持つためである [13,16]。
インピーダンスソースの電圧 ·電流源的動作の切り替えは，インバータの状態によって決定される。イ
ンバータ部分が短絡状態にある場合，インピーダンスソース内のコンデンサは，インダクタを介して短
絡するため，VSIのように過大な短絡電流は流れない。インバータ部分が負荷に対して開放状態にある
場合，インピーダンスソース内のインダクタの電流は，コンデンサへ流れるため，急激にインバータの直
流部へ印加される電圧は増加しない。そして，インバータが誘導性の負荷に接続される場合には，イン
バータの直流側が電流源に接続されているのと同意であり，インダクタ電流は負荷およびコンデンサに
流入する。従って，インピーダンスソース有する ZSIでは，VSI，CSIの双方で禁止された動作に対し
て，過剰な電流 ·電圧を発生させずに動作することが可能である。そして，ZSIは，制御サイクル内でイ
ンピーダンスソースを電圧源として運転する区間と，上下短絡によって電流源として動作させる割合を
制御することによって，VSIと同様の出力電圧の変調を可能としながら CSIの持つ，負荷短絡に対する
ロバスト性と昇圧動作を同時に実現することが出来る。表 2.1に VSI，CSI，ZSIの回路の特徴をまとめ
たものを示す。
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2.3 ZSIの昇圧動作
図 2.4に示す 1レグで構成した Zソース DC-DCコンバータ (ZSDC-DC)を用いて，インピーダンス
ソースの昇圧動作について述べる。この回路は，QH，QL の制御により，図 2.5に示す 3種類のスイッ
チングパターンと電流経路を持つ。図 2.5(a)は，上下短絡動作を行う上下短絡区間，図 2.5(b)は，負荷
へ DCリンク電圧を印加する Active区間，図 2.5(c)は，負荷に 0 Vを出力する Zero区間である。
まず，計算に当たり，図 2.4のインピーダンスソース内のインダクタ L1，L2 とコンデンサ C1 = C2
は，
C = C1 = C2 (2.1)
L = L1 = L2 (2.2)
とする。また，C に L生ずる電圧は
vc = vc1 = vc2 (2.3)
vL = vL1 = vL2 (2.4)
とする。
制御サイクルを Tcontrol として, サイクル当たり上下短絡モードを行う時間 Tsh，その割合を
Dsh =
Tsh
Tcontrol
とする。図 2.5(a)に示すように，上下短絡区間において各部の電圧は，
vL = vc (2.5)
vd = 2vc − Vin (2.6)
vpn = vo = 0 (2.7)
となる。この時，vc は必ず Vin 以上であるため，ダイオードDは，オフ状態となる。コンデンサ C が短
絡したレグを通じてインダクタ Lに接続される。よって，インダクタ電流は，コンデンサの平均電圧 vc
と上下短絡間 Tsh に比例して，単調に増加する。DCリンクと短絡したレグには，2つのインダクタ電流
の和である 2iL が流れる。この短絡電流の一部は，定電流負荷である Io を介して流れる。
次に図 2.5(b)に示す Active区間と図 2.5(c)に示す Zero区間の制御サイクル内での合計を非上下短絡
時間 Tnon sh とすると，この区間では各部の電圧に以下の関係が成り立つ。
vL = Vin − vc (2.8)
C1
Vin
C2
L2
D
vpnvc2vc1
vL1
vL2
vdiin ipniL1
iL2
io
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図 2.4 1つのレグで構成された ZSDC-DC
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図 2.5 インピーダンスソースの動作と各部の電流 (a) 上下短絡区間 (b) Active区間 (c) Zero区間
vd = 0 (2.9)
vpn = vc − vL = 2vc − Vin (2.10)
となる。この時，ダイオードDは ON状態となり，電源は負荷に対して電力の供給を行う。Active区間
の場合，図 2.5(b)に示すように,vpn がデバイス QH を通して印加される。Zero区間では図 2.5(c)に示
すように QL によって負荷が短絡されるため，出力電圧 vO は 0となり，インダクタ電流は全てコンデン
サに流入する。非上下短絡区間では，インダクタ電流は，負荷への電流の供給と短絡区間において放電
したコンデンサの充電を行うため，減少する。
従って，図 2.6のように DCリンクに生ずる電圧は，上下短絡区間では 0 Vとなり，非上下短絡区間
では，式 2.10によって定まる電圧が最大値 ˆvpn となる。制御サイクルにおいて，インダクタに生じる平
均電圧 vL は 0となるので,
vL =
Tsh · vc − Tnon sh · (Vin − vc)
Tcontrol
= 0 (2.11)
となる。よって，コンデンサ電圧 vc と入力電圧 Vin の関係は，Tnon sh，Tsh より
vc
Vin
=
Tnon sh
Tnon sh − Tsh (2.12)
となる。ここから DCリンク電圧の平均電圧 vpn を求めると
vpn =
Tsh · 0− Tnon sh · (2Vc − vin)
Tcontrol
=
Tnon sh
Tnon sh − Tsh = vc (2.13)
となり，DCリンク電圧の平均電圧 vpn は，コンデンサ電圧に等しくなる。また，DCリンク電圧のピー
ク電圧 ˆvpn は，Tnon sh において発生するので,
ˆvpn = vc − vL = 2vc − Vin = Tcontrol
Tsh − Tnon shVin =
1
1− 2 TshTcontrol
Vin =
1
1− 2DshVin　 = BVin (2.14)
12 第 2章 インピーダンスソースインバータ
0 Tcontrol
〜 〜


D
C-
lin
k 
v
o
lta
ge
 
[V
]
Tsh
〜 〜
〜 〜
t
図 2.6 ZSIにおける DCリンク電圧の定義
となる。ここで B は， ˆvpn に対する Vin の比を表している。よって，vpn は，以下のようにも表すことが
出来る。
vpn =
Tcontrol − Tsh
Tcontrol
Vin = (1−Dsh)BVin (2.15)
従って，ZSIは，非上下短絡区間において，インバータ部分のスイッチングパターンを切り替えることに
よって，最大値として ˆvpn を出力し，平均値電圧として vpn を DCリンクに印加されているインバータ
として動作することが出来る。
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2.4 三相 ZSIの変調方式とスイッチングパターン
系統連系やモータドライブ等の応用を対象とする制御の研究を除いて，ZSI の制御に関する検討で対
象となっているのが，変調及びスイッチングパターンによる電圧利用率の拡大とインピーダンスソース
で生ずるリプルの低減である。ZSIは，1制御サイクル内で昇圧とインバータ動作を行うため，デバイス
に印加される電圧が昇圧用 DC-DCを持つ従来システムと比較して増加することになる。そのため，デ
バイスには項耐圧化が求められると共にスイッチング損失の増加が懸念される。また，インピーダンス
ソースの受動部品の数は，従来システムに比べて増加するため，個々の体積を小型化することが求めら
れる。即ち各受動部品の定数，生ずるの電圧 ·電流リプルのピークを低減する必要がある。これらの課題
に対して，変調方式やスイッチングパターンの工夫は，電圧利用率の向上や生ずる波形のリプルを低減
することに貢献する事が可能である。ここでは，研究の対象とする三相 ZSIの制御方法について，現在
検討されている変調方式とスイッチングパターンについて，その特徴を述べる。
はじめに，三相 ZSIにおけるこれまでに提案されている変調方式について述べる。三相 ZSIは，非上
下短絡区間において三相 VSIと同様のスイッチングパターンを実行し，負荷に対して交流電圧の出力を
行う。図 2.7と図 2.8に，三相 VSIが実行する 6つのスイッチングベクトルと 2つのゼロベクトルを示
す。これに加えて，図 2.9 に示すように，いくつかのレグを短絡させる上下短絡動作が挿入される。そ
して，所望の出力電圧を発生させるのにあたり，これらのスイッチングパターンの実行時間を決定する
方法は変調方式によって異なる。ZSIの変調方式として，提案されているのが従来の VSIにおいて用い
られてきた三角波比較 PWMと [21–24]と，ベクトル計算により各スイッチングパターンの実効割合を
導出する空間ベクトル変調 (Space Vector Modulation: SVM)方式 [25–29]である。これらの方式の差
は，導出の過程の違いにあり，得られるスイッチングパターンの実行時間は本質的に等しくなる。よっ
て，三角波比較 PWM方式を代表として，検討されてきた変調方式とその特徴を述べる。
図 2.10は，初期に提案された Simple boost方式と呼ばれる変調方式である [21]。先に述べたように
上下短絡動作は，負荷にとって，ゼロベクトルと等しくなる。従って，ゼロベクトルの区間において上
下短絡動作を実行することで，最も容易にインバータ動作に影響を与えることなく上下短絡動作を挿入
することが出来る。この変調方式では，インバータの三本の指令値波形 vu，vｖ，vw 以外に，上下短絡
比 Dsh に相当する vsh p と vsh n を与える。ゼロベクトルが発生するキャリア波 vcarrier の山と谷の部分
において，vcarrier が vsh p 以上になる，vsh n 以下になる時を条件とすることで，ゼロベクトル期間中に
上下短絡動作信号 SH を生成することが出来る。ただし，この方法では，vsh p と vsh n の値を vsh p と
vsh n の振幅以下にすることが出来ないため，インバータ動作の割合が低下する区間ではゼロベクトルが
生ずる。ゼロベクトルは，非上限短絡区間において，DCリンクに電圧を持ちながらも出力することが出
来ないため，電圧利用率を下げる原因となる。
そこで，ゼロベクトルを削除し，より上下短絡比を挿入する方法として，文献 [21]においてMaximum
boost方式が提案された。この変調では，図 2.11に示すように vsh p と vsh n の値を三相指令値との最大
値と一致させることにより，ゼロベクトルをすべて上下短絡動作とする。これにより，Simple boost方
式に比べて，同じ入出力条件であれば，より低い Dsh において同等の出力電圧を得ることが出来る。し
かし，常に上下短絡動作の比率が出力周波数の 6倍の周波数の脈動がコンデンサ電圧やインダクタ電流
に対して発生する。この課題を解決するために，vsh p と vsh n を上下短絡動作の挿入量が一定かつ最大
化する制御として Constant boost方式が提案されている [22]。この方式では，Simple boost方式に比
べてゼロベクトルを低減しつつ，上下短絡動作による昇圧量を一定に保つことが可能である。
逆に，非上下短絡区間における電圧利用率を高め，Dsh を抑えつつ出力電圧を増加させる方法として，
図 2.12 に示すように三次高調波の注入による指令値電圧の増加が提案されている。[21, 22]。この制御
は，一般的な VSI においても，出力電圧を増加させる方法として採用されており，相電圧の最大値を
1.15倍に増加させることが可能である。また，空間ベクトル変調方式は，三次高調波注入と同等の電圧
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図 2.8 Zero区間における 2つのゼロベクトル (a) 111(b) 000
利用率を有する。三次高調波注入は，Maximum boostや Constant boost方式と併用することが可能で
ある [21,22]。ただし，図 2.12，2.13の比較から明らかなように，三相指令値の振幅が増加する三次高調
波注入を行った場合，ゼロベクトルの実行時間が低下する。従って，ゼロベクトルにおける Dsh の割合
を増加させる，Maximum boostや Constant boost方式を適用した場合，両制御単体を適用した際に生
ずる Dsh の差は小さくなる。
次にスイッチングパターンの検討について述べる。図 2.14に示すように，先に述べた三角波 PWM方
式は，キャリアの山と谷で上下短絡動作を生成する。従って，その途中で生ずるスイッチングパターン
は，従来の VSIと同じになり，受動部品の波形に対して変化を与えない。そこで，上下短絡動作の挿入
の自由度を高めるために，文献 [23,24]では，図 2に示すように，通常の三相の指令値に対してシフトし
た新たな指令値を生成し，二つの指令値の間をキャリア波が通過する部分を上下短絡区間として設定し
ている。これにより，キャリアの山と谷に集中していた上下短絡動作を，各レグのスイッチングパターン
が切り替わる度に独立して短絡することが可能となる。よって，従来の変調方式と同じデバイスの駆動
回数で，インピーダンスソースの高周波化と小型化を実現することが出来る。特に，三角波比較 PWM
方式に比べて，キャリア波を用いない SVM方式では，スイッチングパターンの並び替えによる受動部
品のリプル波形の低減が検討が行われている。[25–29]。文献 [28]では，制御サイクル内で 2，4，6分割
した上下短絡動作を，各レグごとのスイッチングパターンの切り替わりの際に挿入した場合の電流リプ
ルの低減について検討している。この検討では，上下短絡動作を 6等分して挿入することで最も電流リ
プルを低減でき，同じ制御周波数で駆動する場合，図 2.14のように上下短絡動作がゼロベクトルの部分
に限られる場合と，図 2に示すように上下短絡動作を 6分割して挿入する場合を比較すると，インピー
ダンスソース上のインダクタの電流リプルを 12%低減できることがシミュレーションにより示されてい
る。従って，スイッチングサイクル内での上下短絡動作の分割は，インピーダンスソースの駆動周波数
の高周波化による小型化を可能にする。
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図 2.9 上下短絡区間における 4種類の上下短絡動作 (a) S00 (b) 0S0 (c) 00S (d) SSS
さらに，三相 ZSIは，図 2.9に示すように上下短絡動作時のスイッチングパターンにいくつかの自由度
を持つ。インピーダンスソース側からは等しく上下短絡状態として見なされるがインバータ内では，上
下短絡電流が流れる経路が異なるため，導通損失やスイッチング損失が変化する。しかし，三相 ZSIに
おいて，実行される上下短絡動作の多くは，変調やスイッチングパターンの生成方法の特徴上，スイッチ
ングパターンが切り替わるレグのみが短絡するものがほとんどである。そのため，上下短絡動作中のス
イッチングパターンの違いによる損失への影響についての詳細な検討，特に高性能パワーデバイスであ
る SiC-MOSFET等を搭載した場合について充分に議論が行われていない。
最後に，三相 ZSIの変調および制御方式と高性能デバイスの性能との関係について整理する。本研究
において，最も優先される条件は，ZSIの上下短絡動作による高性能デバイスのボディダイオードの無通
電運転の実現である。その実現のためには，上下短絡動作の挿入位置を容易に変更できる SVM方式が適
すると考えられる。そして，更なる ZSIの損失の低減とインピーダンスソースの小型化について，議論
するには，ボディダイオードの無通電運転を実現しつつ，上下短絡時のスイッチングパターンとその挿
入位置を最適化することで実現可能であると考える。これらの検討の詳細については，後に続く 3-6章
において述べる。
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図 2.10 三角波比較 PWMによる Simple-boost方式のスイッチングパターンの生成
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2.5 インピーダンスソースを有する電力変換器
2.5.1 各種電力変換器へのインピーダンスソースの適用
制御方式と並び回路方式についても ZSI は，多くの検討が行われており，インピーダンスソースの
変形により高昇圧比化や，他の変換器への拡張が主に提案されている。はじめに，今回の研究で取り扱
う DC-AC変換を含めた 4種類の電力変換器について，インピーダンスソースの適用例とその特徴を述
べる。図 2.16 にインピーダンスソースを適用した電力変換器の分類を示す。電力変換には，DC-DC，
DC-AC，AC-AC，AC-DCの 4種類が存在し，それぞれの変換方式に対して，インピーダンスソースの
適用による昇降圧動作の実現と入出力範囲の拡大が検討されている。
図 2.17 は，インピーダンスソースを有する絶縁型 DC-DC コンバータの構成を示している [30–32]。
この方式は，インピーダンスソースを有する単相 ZSIによってトランスを高周波で駆動することで，直
流入力電圧に対して直流出力電圧の昇降圧動作と絶縁を可能とする。トランス単体では，入出力電圧の
振幅の比が固定のため，従来は，昇圧用の DC-DCを必要としていたが，ZSIを用いることで DC-DCに
用いるデバイスの個数を低減することが可能である。また，上下短絡動作可能な ZSIは，インバータを
高周波駆動の弊害となるデッドタイムがないため，トランスの駆動周波数を高めることで小型化が可能
である。
図 2.18，2.19は，従来の 2レベル以上の出力が可能なマルチレベル DC-AC変換を行う ZSIを示して
いる。図 2.18は，中性点クランプ型 ZSIの構成を示している [33,34]。中性点クランプ型インバータは，
出力電圧のレベルを 3レベルにすることが出来るため，通常の 2レベル出力のインバータに比べて，高電
圧の出力や出力フィルタの小型化に適する。図 2.18(a)は，2つの電源とインピーダンスソースを用いた
中性点クランプ型 ZSIである [33]。この回路の中点は，上下のインピーダンスソースの P,および N側
に接続される。上下短絡動作は，レグの上側 3つが短絡することで，上側のインピーダンスソース，下側
3つが短絡することで，下側のインピーダンスソースが短絡する。従って，各インピーダンスソースの昇
圧動作を個別に制御することが出来る。図 2.18(b)は，入力側に 2つのコンデンサを直列接続したもの
を配置し，中点を発生させる [34]。これにより，インピーダンスソースや電源を複数用いずに回路を構成
することが出来る。このとき，電位が対象になるようにインピーダンスソースのダイオードを上下対象
に配置する必要がある。図 2.19は，太陽電池を電源とする単相 ZSIを組み合わせたセルをMMC(Multi
modular cascade)構造として構築した三相インバータシステムを示している [35]。各セルが昇圧機能を
Impedance source power converter
DC-ACDC-DC AC-AC AC-DC
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and DC-AC
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図 2.16 インピーダンスソースを有する回路方式の分類
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図 2.18 中性点クランプ型三相 ZSI (a) 2つのインピダンスソース用いる場合 (b) コンデンサによる
分圧を用いる場合
有するため入力電圧の幅が広く，各セルごとに最適な運転を実現する事が出来る。しかしのこの方式は，
MMC構造の利点を活かすことが出来ないと考えられる。MMC構造を用いる場合，各セルの駆動タイ
ミングをずらすことで回路全体の等価駆動周波数をあげる事が出来る。言い換えれば，各スイッチおよ
びセルの駆動周波数を下げる運転することが出来る。しかし，昇圧とインバータ動作を融合した ZSIに
とって，駆動周波数の低下は，インピーダンスソースの体積の増加につながる。従って，MMC構造に対
して ZSIをセルとするメリットは，通常の VSIのセルを用いる場合と比べて少ないと考えられる。
図 2.20は，インピーダンスソースを適用した AC-AC電力変換器として，ダイオード整流器と ZSIの
組み合わせ [36]と，前段にインピーダンスソースを接続したマトリクスコンバータ [37]を示している。
これらの変換器は，インピーダンスソースを接続し，スイッチングパターンを変更することによって，入
力電圧以上の出力電圧を発生させることが可能である。主な用途として，モータドライブシステムや，風
力発電システムへの適用が検討されている。
図 2.21は，インピーダンスソースを有する AC-DC変換器の構成を表している [38]。この回路では，
インピーダンスソース上のダイオードを逆導通可能なデバイスに置き換えているため，７つのデバイス
を使用する。今回の研究で取り扱う DC-AC変換を行う ZSIに比べて，報告件数は少ないが，文献 [38]
では，制御によるソフトスイッチング動作が提案されており，DC-AC変換器である ZSIの回生動作への
応用が考えられる。
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図 2.19 単相 ZSIをセルとするMMC構造の三相インバータ
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図 2.20 インピーダンスソースの AC-AC変換器への適用例 (a) ダイオード整流器を入力とするイン
バータシステム (b) マトリックスコンバータ
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図 2.21 インピーダンスソースを有する PWMコンバータ
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2.5.2 インピーダンスソースの分類
図 2.22に，これまでに提案されている DC-AC変換動作のためのインピーダンスソースの分類を示す。
大きな分類として，図 2.22に示すように結合インダクタやトランス等の磁気結合の使用の有無によって
分けられ，次にインピーダンスソースの変形や多段化，電源の分割，デバイスの削減などによって分類す
ることが出来る。
図 2.23 は，従来の ZSI のコンデンサの位置を変形させることで提案された Quasi Z-source in-
verter(QZSI)である [39]。QZSIには，入力電流波形がインダクタ電流と等しくなる入力電流連続型と
不連続型に分けられる。QZSIの上下短絡動作時には，電源が短絡中の電流パスの上にある。よって，従
来の ZSIに比べて，電流連続型 QZSIでは，コンデンサ C2，電流不連続型 QZSIでは，C1，C2 にかか
る電圧を入力電圧分低減することが可能である。
図 2.24は，インピーダンスソースの多段化により，従来の ZSIや QZSIに比べて，高い昇圧比実現す
る事が出来る Diode Assisted Z-source inverter，Capacitor Assisted Z-source inverterと呼ばれる方式
である [40, 41]。同じような方式として，インピーダンスソース上のインダクタやコンデンサをスイッチ
トインダクタ，スイッチトキャパシタに置き換えることで高昇圧比化を行う方式も提案されている [42]。
これらの方式は，高い昇圧比が得られる一方で，部品点数が増加による体積の増加が懸念される。
図 2.25は，インピーダンスソース内で入力側の電源を分割する方式を示している。図 2.25(a)に示す
Embedded Z-source inverterは，２つのインダクタと直列に２分割された入力電源が接続される。これ
により QZSI と同様にコンデンサに印可される電圧を低減する事が出来る [43]。図 2.25(b) に示す B4
Z-source inverterは，入力電源を分割した際の中点を三相出力側の１つとすることで，単相 ZSIに三相
Z-source
Quasi Z-source
Enhanced/Improved Z-source
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図 2.22 インピーダンスソースの分類
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電圧の出力を行う方式である [44]。これらの方式は，コンデンサ電圧やデバイスの個数を低減できるが，
電源を分割する必要があるため，適用可能な範囲は，通常の単一の電源を用いる ZSIに比べて限定され
ると考えられる。
図 2.26に示す方式は，昇降圧を含む単相出力が可能でありながら，従来インピーダンスソースに含ま
れていたダイオードおよびインバータ部分のデバイスの個数を削減する事が出来る [45–48]。図 2.26(a)，
2.26(b)に示す semi-Z-source inverter，semi-quasi-Z-source inverter及び，図 2.26(c)，2.26(d)に示す
Boost TSTS Z-source inverter，Buck/boost TSTS Z-source inverterは，ダイオードを用いずに２つ
あるいは３つのデバイスの制御により駆動することが可能であり，系統連系インバータとしての利用が
検討されている [45,46] 図 2.26(e)に示す Z-H converterは，ZSIを元に提案された方式で，上下短絡動
作を行わずに昇圧 ·インバータ動作が可能な方式である。そのため，インピーダンスソース内にダイオー
ドを除去することが出来る [48]。
図 2.27に示す Distributed Z-source converterは，線路の分布定数をインピーンダンスソースとして
取り扱う方式である [49]。文献 [49]では，駆動周波数 100 kHzにおいて，単相インバータを用いた基礎
的な検討が行われ，昇降圧動作が可能であることが示されている。
次に磁気結合を用いるインピーダンスソースの方式について述べる。図 2.28 に，これまでに提案
されているインピーダンスソース内に磁気結合を適用した方式の代表的なものを示す。これらの方式
は，磁気結合部品の設計により，通常の ZSI に比べて，上下短絡動作に対する昇圧量を増加させてい
る。図 2.28(a)-2.28(d)に示す Y-source inverter [50]，Γ-source invreter [51]，T-source inverter [52]，
Trans-Z-source inverter [53]は，一つのダイオード，コンデンサ，そしてコアを共有するインダクタ等
の磁気結合部品によって構成され，磁気結合部品が接続される場所や設計によって方式の名称が異なる。
磁気結合部品の巻き数比によって，昇圧比を増加させることが出来るため，図 2.24で示したインピーダ
ンスソースの多段化による方式と比べて，回路構造を簡単化できると考えられる。図 2.28(e)，2.28(f)に
示す TZ-source inverter [54]，HF transformer isolated Z-source invreter [55]は，従来の ZSIを基にイ
ンダクタ部分をトランス化した方式である。また，図 2.28(a)-2.28(f)の方式に共通する事として，入力
側がダイオードになっており，上下短絡動作に伴って電源に流れる電流が不連続になる特徴がある。こ
れに対して，図 2.28(g)に示す LCCT-Z-source inverter [56]では，部品点数が増加しているが，入力側
にインダクタが配置されており，入力電流を連続にすることが可能である。
本研究では，研究の目的である ZSIの上下短絡動作による高性能デバイスの特性の活用に着目するの
に最適な方式として，回路およびデバイスの面から，図 2.23(a)の電流連続型 QZSI(以降 QZSI)を採用
した。まず，本研究で提案する上下短絡動作による高性能デバイスの活用は，インバータ部の上下短絡
動作が実行する全ての三相 ZSIの方式に対して有効である。一方，ZSIそのもの高昇圧比化等を実現等
を目的としていないため，インピーダンスソースの方式としては，磁気結合や多段化を用いず，設計方
針が明瞭であることが望ましい。電源の分割等が生ずる方式についても実機製作の観点から好まれない。
この条件より，初期に提案された従来 ZSI および QZSI が候補として挙げられる。次に，従来 ZSI と
QZSIを比較した場合，従来 ZSIは，入力側がダイオードになっており，上下短絡動作に合わせて不連続
な電流が電源に流れることになる。従って，実装上は，LCフィルタの接続が必要となる。一方で QZSI
は，入力側がインダクタとなっているため，LCフィルタを用いずに入力電流を連続にすることが可能で
ある。また，ダイオード部分が電源に接続していないことは，実装面においてもデバイス間の距離を詰
めることが可能となり，サージ電圧の原因となる寄生インダクタンスを低減する上で有効であると考え
られる。以上の理由から，3章以降の検討では，ZSIの代表として QZSIを用いて検討を進める。
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図 2.24 インピーダンスソースの多段化による低 Dsh での高昇圧比の実現を目指した方式 [40, 41]
(a) Diode Assisted Z-source inverter (b) Capacitor Assisted Z-source inverter
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図 2.25 入力電源の分割を行う方式 (a) Embedded Z-source inverter [43] (b) B4 Z-source invreter [44]
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図 2.27 Distributed Z-source converter [49]
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2.6 従来システムに対する ZSIの課題
ZSIは，デバイス数の削減や上下短絡動作による昇圧動作を可能とする一方，回路動作に起因した課題
を有している。ここではそのいくつかについて述べる。
ZSIの損失に関する課題として，まず，昇圧動作とインバータ動作の融合に電圧利用率の低下が挙げら
れる。ZSI は，昇圧動作のための上下短絡区間と電圧を出力する非上下短絡区間を一つの制御サイクル
内で共有している。従って，ZSIは，昇圧動作を前段回路で行い，VSIの全ての制御サイクルをインバー
タの変調に当てることが出来る従来システムと比べて，同じ出力電圧を得るために必要なインバータの
DCリンク部分の電圧の最大値 ˆvpn が増加する。図 2.29は，入力電圧 Vin に対して実効的な出力線間電
圧のピーク値 |Vll|を得るために必要な DCリンク電圧のピーク値 ˆvpn を入力電圧 Vin で正規化したもの
を従来システムおよび ZSIについて示したものである。三角波 PWM方式に比べて SVM方式を採用す
ることで必要な DCリンク電圧を低減できるもの，従来システムに比べて ZSIで必要とされる ˆvpn が増
加することは明らかである。DCリンク電圧の増加は，デバイスの耐圧要求を高めるため，低オン抵抗な
デバイスの選択が難しくなる。同時にスイッチング損失や寄生容量の短絡によって生ずる損失を増加さ
せる。よって，出力電圧に対して必要とされる回路上の電圧が増加することは回路の損失の増加させる
要因となる。この ZSIの昇圧動作の原理によるデバイスの損失の増加に関しては，従来システムとの比
較を含めて，5章において検討を行う。
図 2.30 に示すように ZSI は，インバータ部分が上下短絡によるスイッチング動作を行うため，イン
バータ内の寄生インダクタンスによるサージ電圧がスイッチング速度やノイズの面で課題になると考え
られる。特に，従来の VSIと異なり，回路動作上 DCリンク部分にサージを抑制するためのコンデンサ
を接続することができないため，インバータ部分とインピーダンスソースを含む低インダクタンス化が
必要である。
体積に関しても ZSIは，従来システムに対してインピーダンスソースの，インダクタおよびコンデン
サの個数が増加する傾向にあり，体積の増加が懸念される。しかし，受動部品の体積は，求められるイン
ダクタンス ·キャパシタンス，電圧 ·電流の実効値や最大値によって決定されるため，一概に ZSIの方が
回路が大型化すると決定することは出来ない。体積の各々回路方式が効率，体積の面で最適化された状
態において比較する必要がある。ZSIの従来システムとの体積の比較および，制御による体積の削減につ
いては，5章及び 6章において行う。
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図 2.29 ZSIおよび従来システムにおける昇圧比 Gに対する必要とされる DCリンク電圧のピーク値
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Parasitic inductance
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図 2.30 各回路のインバータ部分の寄生インダクタンスと DCリンクコンデンサの接続 (a) DCリン
クコンデンサを接続可能な VSI (b) DCリンクコンデンサが接続できない ZSI
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2.7 2章のまとめ
2章では，従来のインバータ方式に対する ZSIの位置づけを明らかにするとともに，制御の基本となる
ZSIの上下短絡動作による昇圧動作について示した。また，これまでの ZSIに関する研究について，制
御と回路方式の面から整理を行った。
ZSIに用いられている変調方式は，三角波比較 PWMと SVM方式があり，電圧利用率の改善および
インピーダンスソースの小型化にむけた上下短絡動作の分割が検討されていることが分かった。しかし，
現状の制御方法は，従来 VSIのスイッチングパターンを導出したのち，スイッチングパターンを上下短
絡の挿入量に合わせて延長するという方式である。ZSIは，上下短絡動作時に短絡するレグの個数に自由
度があるが，現状の制御は，その自由度が制御や回路動作に十分に反映されていないと考えられる。従っ
て，本研究で提案する上下短絡動作を用いたボディダイオード無通電運転をはじめとする上下短絡動作
の活用するための制御方法の提案は，従来の ZSIの変調方式の原理上，着目されていなかった新たな提
案である。
次に提案されている各インピーダンスソースの方式についてから今後の検討に適用する方式として，
動作および構造が単純，かつ入力電流が連続な QZSIを設定した。本研究の内容は，ZSIの上下短絡動作
に着目しており，インピーダンスソースの方式が異なる場合であっても，全ての三相 ZSIに対して適用
可能である。
そして，ZSIと従来システムを比較した際の ZSIの持つ課題として，機能融合による各部の電圧の増
加による損失の増加，寄生インダクタンスの低減が考えられる。また，増加した受動部品の個数に対し
て，体積の比較による検討が必要なことを示した。デバイスの特性の活用のための制御方法の検討を含
め，これらの ZSIの課題の詳細および解決に向けた提案については，後の各章において述べる。
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上下短絡動作によるボディダイオード無
通電運転
3.1 3章の概要
3 章では，ZSI に用いる MOSFET に内蔵されているボディダイオードの無通電運転の効果と，その
実現方法について述べる。提案するボディダイオード無通電運転は，ZSIが上下短絡動作が可能であり，
MOSFETのチャネルがオン状態において双方向導通状態となる，回路とデバイス双方の性質を利用する
ものである。
はじめに，ボディダイオード無通電運転を実現することで，高性能デバイスおよびインバータシステ
ムが得られる効果について述べる。次に，ボディダイオード無通電運転の原理を示し，SVM方式に基づ
いた制御方法について述べる。そして，SiC-MOSFETを搭載した上下短絡動作を有する QZSIと，デッ
トタイムを有する VSIの各回路上の SiC-MOSFETの動作を計測し，提案する制御により，ZSIではボ
ディダイオード無通電運転が可能であることを明らかにする。
3.2 ZSIのボディダイオード無通電運転によって得られる効果
3.2.1 ボディダイオードへの通電が引き起こす課題
序論において述べたように，SiC-MOSFET をはじめとする高性能デバイスは，ボディダイオードに
課題を抱えている。SiC-MOSFET は，図 3.1 に示すようにワイドバンドギャップ材料であるため，ボ
ディダイオードの順方向電圧は，Siのダイオードに比べて 3倍程度高い。そのため，デッドタイムをは
じめとする環流動作時には，導通損失が増加する [6]。また，SiC-MOSFETは，ボディダイオード通電
によりデバイス内部で結晶欠陥が成長し，順方向電圧やオン抵抗を増加させる順方向劣化が報告されて
いる [3,6–8,57]。文献 [8]では，SiC-MOSFETが変換器動作上のボディダイオード通電動作によって劣
化し，回路損失が増加することが報告されており，順方向劣化はシステムの性能や信頼性を低下させる
として，デバイスだけでなく回路側においても SiC-MOSFETの搭載を妨げる要因となっている。ここ
ではまず，SiC-MOSFETのボディダイオードへの通電の回避，または通電の影響を抑制するために現在
取り組まれている方法および特徴について述べる。
1 つ目の対策は，外付けの還流ダイオードの接続である。図 3.1 の V -I 特性からも明らかのように，
SiC-MOSFETは，順方向電圧が小さく，通電により劣化が生じない SiC-SBDを，図 3.2のように逆並
列に接続することで，ボディダイオードの通電を回避出来る。また，デッドタイムを含む還流動作時の
導通損失を低減することが出来る [9]。この方法は，既に市販の SiC-MOSFET [58]および SiCモジュー
ル [59]において適用されている。図 3.3は，Wolfspeed社から市販されている SiC-SBDを逆並列接続
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図 3.3 市販されている SiC-SBD を有する SiC-MOSFET 三相インバータモジュール Wolfspeed
製 CCS050M12CM2
した SiC-MOSFETの 6in1モジュールの内部である [59]。この写真からも明らかなように，この方法で
は，同等の通電能力を有する SiC-SBDが各 SiC-MOSFETに必要となり，部品点数と実装面積の増加に
つながることが分かる。
また，デバイスの並列接続は，端子間容量の増加させ，スイッチング速度の低下とターンオン時の寄生容
量による短絡損失を増加させる。図 3.4は ROHM製の SiC-MOSFETの SCT2080KEと SCH2080KE
の寄生容量と，そこに蓄積される静電エネルギを表している [58, 60]。図 3.4(a)より，外付け SiC-SBD
を持つ SCH2080KEは同じ通電能力を持つ SiC-MOSFET単体の SCT2080KEに比べて，2倍程度ドレ
インソース間の寄生容量が増加している。それに伴い，図 3.4(b)に示すように，出力容量に蓄積する静
電エネルギーが増加している。文献 [61, 62]では，SiC-SBDを追加することによって増加した寄生容量
により，SiC-MOSFETのスイッチング特性が低下することが実機実験においても報告されている。
2つ目の対策は，デバイス構造の工夫である。断面構造の改良による順方向劣化の抑制や，新たなダイ
オード構造をMOSFET内部に作りこむことで，外付け SiC-SBDが不要となる。これにより，部品点数
と寄生容量の増加を抑えることが出来る。SiC-MOSFET の順方向劣化は，ボディダイオードの通電に
より生ずる電子と正孔の再結合が原因である。n型 SiC基板と耐圧を担うドリフト層である n− エピタ
キシャル層が接する界面部において再結合が生ずると，その部分に確率的に存在する基底面転位を電流
の流れを妨げる積層欠陥に成長することで発生する [3, 63, 64]。順方向劣化を抑制する構造として，電子
と正孔が基底面転位のある界面部で再結合しないように，基板とドリフト層の間に厚い n型のバッファ
層を挿入し，電子と正孔が再結合する位置を界面部から遠ざけることが提案されている [63, 64]。この方
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図 3.4 SiC-MOSFETの外付け SBDの接続による影響 (a) D-S間寄生容量 Cds の増加 (b) 出力容
量に蓄えられる静電エネルギ Eoss の増加
法では，順方向劣化の根本的な原因である積層欠陥の成長を抑えることが可能である。しかしボディダ
イオードの順方向電圧を低減できないため，導通損失の低減効果は得られない。
そこで，ボディダイオードの劣化だけでなく，順方向電圧を低減する方法として，SiC-MOSFET 内
部に劣化せず順方向電圧の少ないダイオードを作りこむことが提案されている [65–67]。文献 [65]では，
MOSFETのセルの間に SBD構造を挿入することで，外付けする場合に比べてデバイスの実装面積を低
減しつつ，ボディダイオードへの通電を回避することが提案されている。文献 [66,67]では，ゲートの直
下に濃い n層を置くことで，逆導通時にドレイン電流がチャネル部分を通電するようにしている。これ
らの方法は，デバイス内部でバイポーラ動作が発生せず，順方向電圧の低いダイオードが動作する。従っ
て，順方向劣化の抑制と順方向電圧の低減が可能である。しかし，ゲート付近に新たなダイオード作り
こむことは，SiC-MOSFET の特性と製造プロセスに影響があると考えられる。現在の SiC-MOSFET
は，チャネル部のゲート酸化膜と半導体が接する界面に多くの欠陥があり，特に耐圧 1.2 kV 程度の
SiC-MOSFET では，チャネル部で生ずる抵抗がオン抵抗に対して比較的大きな割合を占めている [6]。
よって，チャネルでの抵抗を低減するには，ゲート構造を微細化してセルピッチを小さくし，単位面積当
たりのチャネル幅を増やすことが必要である。しかし，文献 [65]のようにチャネル付近に SBDの構造を
挿入すると，セル数を増やすことが難しくなる。また，チャネルと SBDという全く異なる構造を同時に
作るため，製造プロセスの複雑化が懸念される。文献 [66,67]のチャネル部をダイオードとして用いる方
法では，SBD構造をセル間に挿入しないためセルピッチをより狭くできると考えられる。しかし，チャ
ネル部をダイオードとして駆動するため，オフ時に印加できる負のゲート電圧の大きさに制約が生じ，高
速スイッチング時に誤ターンオンの可能性が高くなると考えられる。従って，これらの SiC-MOSFET
のデバイス構造の工夫による対策では，ボディダイオードに関する課題の解決だけでなく，チャネル部
の抵抗の低減や高速スイッチング時の誤動作等に対する考慮も必要である。
デバイスの駆動方法の面からも，ボディダイオード通電による影響を低減する提案がなされている。
その代表として，インバータ動作や DC-DC での同期整流時のデッドタイムの短縮が挙げられる [68]。
SiC-MOSFET の順方向劣化は，電流が流れた時間の累積によって生ずる [10]。通常，デッドタイムの
設定は実装，動作温度，印可電圧等によって変化するデバイスのスイッチング特性を考慮して決定する
ため，ワーストケースを考慮した大きなマージンが設定されている。そこで，デバイスに取り付けた電
圧 ·電流センサとそれに直結されたゲートドライバを用いて，対向アームのターンオフを検出し，即座に
デバイスをターンオンすることで，常に最小のデッドタイムを実現する方法が提案されている [68]。文
献 [68]の SiC-MOSFETを用いた検討では，デッドタイムを 80 ns程度まで短縮することが出来ている。
しかし，この方法ではボディダイオードの通電自体を防ぐことができない。また，この方式を適用する
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場合には，デバイス内部あるいは周辺にセンサや専用 ICをはじめとする部品が必要となる。従って，一
般的に広く流通しているディスクリートのデバイスに適用することは難しい。
3.2.2 ボディダイオード無通電運転の効果
前述した従来の対策を用いても，従来インバータシステムへ SiC-MOSFETを適用する際にデバイス
に発生する課題を解決する事が出来る。しかし，これらの方法は，導通特性やスイッチング特性の改善
に対して制約が生ずる。更に従来インバータシステム自体の課題であるパワーデバイスの搭載数の増加
や，誤ターンオンによる上下短絡による破壊のリスクまでを解決することは出来ない。
本論文で提案する ZSIによるボディダイオード無通電運転は，次節で詳細を述べるが，主回路動作が
上限短絡動作を可能とすることと，MOSFETのチャネルが ON状態において双方向導通であるという，
回路とデバイス双方の特徴を利用している。そのため，ZSIに搭載される SiC-MOSFETは，外付けダ
イオードを必要とせず，内部に新たにダイオード構造を持たなくてもボディダイオードへの通電を防ぐ
事が出来る。また，ZSIでは VSIで懸念されるノイズや誤動作に起因する上下短絡によるデバイスの破
壊が起こらないため，スイッチングの高速化が可能となる。従って，この提案する方法は，従来インバー
タシステムとデバイスの持つ課題を根本的に解決することが出来る。
図 3.5に示すように，提案する方法を用いることで，ZSIに適用される SiCモジュールは，SiC-SBD
を除去することで，部品点数と実装面積を大幅に減らすことが出来る。モジュールの小型化は，部品点
数だけでなく SiC-MOSFETの高密度実装とスイッチング時のサージ電圧の原因となる寄生インダクタ
ンスの低減につながり，SiC-MOSFET の高速スイッチング特性をより発揮しやすい状態での動作が可
能となる。表 3.1に従来インバータシステムと ZSIを実現する場合に必要な Si-IGBTと SiC-MOSFET
の個数を示す。Si-IGBTは，内蔵のボディダイオードが存在しないため，外付けの還流ダイオードが必
要となる。従来のインバータシステムでは，Si-IGBT，SiC-MOSFET共に，DC-DCおよびインバータ
における還流動作により，計 16 のデバイスが必要となる。しかし，SiC-MOSFET を搭載した ZSI は
DC-DCが不要となり，ボディダイオードの通電が生じないため，半分以下の計 7個のデバイスで回路を
構成することが出来る。
更に，ZSIに搭載される SiC-MOSFETは，内部に新たなダイオード構造を必要としない。これは現
状の SiC-MOSFETをインバータシステムに適用可能にするに留まらない。将来的に微細加工技術の発
展により，SiC-MOSFETはセルピッチを更に詰めることが出来るようになった時，現在に比べてチャネ
MOSFETMOSFETDiode
VSI ZSI MOSFET*6
Diode*0
MOSFET*6
Diode*6
図 3.5 外付けダイオードの除去によるインバータモジュールの小型化
表 3.1 従来インバータシステムと ZSIにおいて必要となるデバイス数の比較
Si-IGBT
IGBT/Diode
SiC-MOSFET
MOSFET/Diode
DC-DC+VSI 8/8 8/8
ZSI 6/7 6/1
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ル抵抗を更に低減出来るようになると考えられるが，現状の内部にダイオードを作りこむ方法を適用し
ていた場合，セルピッチを詰めることに限界が来ると考えられる。しかし，ボディダイオード無通電運転
が可能な ZSIであれば，よりMOSFETのセルピッチを詰めることが出来るため，チャネル抵抗の削減
に特化し，オン抵抗とスイッチング特性のトレードオフを向上させた，専用の高性能 SiC-MOSFETの
搭載が可能になると考えられる。従って，今回提案する ZSIによるボディダイオード無通電運転は，単
に ZSI上の SiC-MOSFETのボディダイオードの導通回避と SiC-SBDの除去するだけでなく，回路と
デバイス双方が互いの性能を引き出しあうことを可能にする。従って，この提案は，将来的なデバイス
技術の発展と合わせて，更なるシステムの高性能化を可能にすることが出来ると考える。
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3.3 上下短絡動作によるボディダイオード無通電運転の原理
本論文で高性能デバイスとして取り扱う SiC-MOSFETや Si-SJ-MOSFETをはじめとするMOSFET
は，オン状態のチャネルが双方向導通となる。チャネルの導通特性は，ボディダイオードが順方向電圧
を持つのに対して V -I 特性が 0から立ち上がる。従って，デバイス内で生ずる電圧降下がボディーダイ
オードの順方向電圧に達しない限り，常にチャネルのみが通電する状態となる。しかし，従来の VSIで
は，図 3.6(a)に示すように，スイッチングパターンが切り替わる際に挿入されるデッドタイム区間中，上
下のデバイスは OFF状態であるため，負荷電流はボディダイオードを含む環流ダイオードへ通電する。
一方，ZSIは，図 3.6(b)に示すようにスイッチングパターンを切り替える際に，デッドタイムではな
く上下短絡動作を挿入することが出来る。従って，負荷電流及びインピーダンスソースからの短絡電流
は，全て抵抗の低いMOSFETのチャネル部を通電する。この状態から次のスイッチングパターンに移
行することによって，ZSIはボディダイオードへの通電を起こさず，常にチャネルへの通電のみでの運転
が可能となる。
ZSIによって三相インバータを構成する場合，レグが 3つあるため上下短絡動作を行う際に短絡する
レグの組み合わせには，自由度が存在する。図 3.6(b)で示したように，原理上，ZSIは，スイッチング
パターンを切り替えるレグのみを上下短絡することで，ボディダイオードへの通電を回避することが可
能である。しかし，4章において詳細を述べるが，MOSFETを用いた ZSIでは，上下短絡時に 1つの
レグを短絡させる場合に比べて，全てのレグを同時に短絡することでインバータ部分の損失を低減する
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図 3.6 MOSFETを搭載した各回路のレグの電流経路 (a) デッドタイムを持つ VSI (b) 上下短絡動作を持つ ZSI
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図 3.7 三相 ZSIにおける 3レグ短絡動作
事が出来る [69, 70]。主な要因は，インピーダンスソースからの短絡電流を 3つのレグに分流することに
よって，レグ当たりの電流を減少させることが出来るからである [69,70]。従って，三相 ZSIで提案する
ボディダイオード無通電運転を実現する際には，図 3.7に示すように上下短絡動作時に前後のスイッチン
グパターンとは関連なく，全てのレグを短絡させる動作を適用する。この動作を 3レグ短絡と呼ぶ。
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3.4 SVM方式に基づいたボディダイオード無通電運転
ボディダイオード無通電運転を行うには，スイッチングパターンの切り替わりの際に 3レグ上下短絡
を挿入する必要がある。それは，図 3.8に示すように，ZSIの 1制御サイクルにおける各スイッチングパ
ターンの Active区間 A，B，Zero区間 Z000，Z111 の切り替わりの際に，6つに等しく分割した上下短
絡区間 S を挿入することで実現出来る。ZSIでは，上下短絡動作は回路動作の一部であるため，上下短
絡の挿入は，変調動作の一部として実行する。
ZSIの変調方法は 2章で述べたように，キャリア波形と指令値波形の比較に基づく三角波比較 PWM
方式と，ベクトル計算に基づく SVM方式がある。しかし，これまでに提案されている三角波比較 PWM
方式では，上下短絡を実行する区間が Zero区間の内部であり，スイッチングパターンの切り替えの際に
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(Short-through operation)
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(Non short-through (inverter) operation )
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図 3.8 ボディーダイオード無通電運転を実現するスイッチングパターン
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図 3.9 ZSIにおける SVM方式を用いた出力相電圧の表現 (a) 三相インバータが出力可能なスイッ
チングベクトルと指令値ベクトル vref (b) セクタ上でのベクトルA，B による指令値ベクトル vref
の合成
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実行することが出来ない [16,21,22]。文献 [23,28]の一部の変調方式では，スイッチングパターンの切り
替えの際に上下短絡動作を挿入することができるが，各レグの指令値が独立しているため，上下短絡動作
はスイッチングパターンの切り替わるレグのみで実行される。そのため，現状の変調方式では，提案す
るボディダイオード無通電運転を実現することが出来ない。そこで，本節では，各スイッチングパター
ンの実行時間の導出と分割 ·配分を全てのプロセスが計算によって実行することが出来る SVM方式に着
目する。そして，SVM方式を用いたスイッチングパターンの切り替えの際に 3レグ短絡を実行する事が
出来る制御方法を提案し，その実装について述べる。
図 3.9に示すように SVM方式は，出力する三相交流電圧波形を指令値ベクトル vref の長さと回転す
る速さに置き換えて，6つのスイッチングベクトルを持つヘキサゴン上を回転させ，各スイッチングベク
トルで囲まれたセクター上で vref を合成するのに必要なスイッチングベクトル及び実行時間を計算する
ことで，スイッチングパターンの生成を行う。
図 3.9(a)のヘキサゴンは，三相 ZSIが出力可能な 6つのスイッチングベクトルを表している。各ベク
トルの長さは，ベクトルを実行した際の出力可能な実効的な相電圧の振幅である 23vpn となる。中心はゼ
ロベクトルであり，2種類のゼロベクトル 000，111のどちらかを出力することで実現する。ヘキサゴ
ンに内接する円の半径は，過変調状態にならずに正弦波相電圧を出力可能な振幅を表しており，その大
きさは，式 2.15より得られる DCリンク平均電圧 vpn より， vpn√3 となる。ヘキサゴン内の各スイッチン
グベクトルに囲まれた三角形は，セクタと呼ばれる。ヘキサゴン上を回転する指令値ベクトル vref の長
さは，出力する実効的な相電圧の振幅であり，回転の角速度は出力電圧波形の角速度 ωout となる。この
時，DCリンク平均電圧 vpn に対する指令値ベクトルの長さが表す実効的な出力相電圧の振幅 |vref |との
比を電圧利用率mと置くと
m =
√
3|vref |
vpn
(3.1)
となる。mは 0∼1の範囲で設定可能である。また，実効的な出力線間電圧の最大値 |Vll|に対する入力
電圧 V inの比を総合昇圧比 Gと定義する。
G =
|Vll|
Vin
=
√
3|vref |
Vin
= (1−Dsh)mB. (3.2)
図 3.9(b)は，vref が任意のセクタ上にある場合のセクターを囲むスイッチングベクトルAとB との
関係を示している。θsec は Aと vref が成す角度を表す。SVM方式では vref をスイッチングベクトル
A，B とゼロベクトル Z の合成によって表現する。vref を表現するために 1制御サイクル Tcontrol，上
下短絡比Dsh，電圧利用率mにおいてA，B，Z を出力すべき時間を ta，tb，tz 及び制御サイクル中の
比を da, db, dz とすると
ta = daTcontrol = m sin (60
◦ − θsec) (1−Dsh)Tcontrol (3.3)
tb = dbTcontrol = m sin (θsec)(1−Dsh)Tcontrol (3.4)
tz = dzTcontrol = (1−Dsh − da − db)Tcontrol (3.5)
となる。式中で (1 −Dsh)が乗算されているのは，これらのベクトルが制御サイクル上の非上下短絡区
間において実行されるためである。
以上の計算から求められた Active区間 A，B，Zero区間 Z，上下短絡区間 S の 3種類のスイッチン
グパターンと制御サイクル内での各実行時間は，図 3.8上段のように表すことが出来る。そして図 3.8下
段に示すように，3レグ短絡を実行する上下短絡区間 S を 6つに分割し，各スイッチングパターンの切
り替えの際に挿入することで図 3.7で示した提案制御を実現する。この提案制御では，インバータ上の
MOSFETの駆動回数は，1つのレグのスイッチングパターンの切り替わりごとに 3レグ短絡が実行され
るため，出力周期内でのデバイスの平均駆動周波数は，制御周波数の 3倍となる。
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3.5 実験による検証
3.5.1 実験回路
提案制御によるMOSFETのボディダイオード無通電運転を実証するため，SiC-MOSFETを用いた
従来のデッドタイムを有する VSI，提案方式を用いた QZSIを試作し，両回路上の SiC-MOSFETの動
作の解析を行った。
製作した VSIと QZSIを図 3.10，仕様を表 3.2，3.3に示す。両回路のインバータ部分には SiC-SBD
が並列接続されていない SCT2160KE(ROHM 製) を用いた。両回路の制御周波数は 20 kHz とし，ス
イッチングパターンの切り替えの際に，それぞれ 1 µs のデッドタイムまたは上下短絡区間を挿入し
た。制御は，DSP(Digital Signal processor)と FPGA(Field-Programmable Gate Array)を搭載する
Mywayプラス社製の制御器 PE-Expert4を用いた。DSP上で電圧空間ベクトルを用いて，制御サイク
ル内で出力するスイッチングベクトルとその実行時間を計算し，その情報に基づいて FPGA がスイッ
チングベクトルの分配と再配置を行い，スイッチングパターンとしてゲート信号を生成する。運転中の
SiC-MOSFETのボディダイオードへの通電を観測するために Vin = 100 Vに設定した。QZSIのイン
ピーダンスソース内の受動部品は，電圧 ·電流リプルを低減するために，制御周波数および上下短絡動作
の挿入量に対して比較的大きな値のものを用いた。従って，この実験条件は SiC-MOSFETのボディダ
イオード無通電運転の検証を目的としており，この結果から VSIと QZSIの回路性能を比較することは
出来ない。
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図 3.10 試作した回路 (a) VSI (b) QZSI
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図 3.11 両回路の入力電圧 Vin，出力線間電圧 vu−v，出力電流 iu，iw (a) VSI (b) QZSI
3.5.2 入出力波形
図 3.11は，VSI，QZSIの入力電圧 Vin，出力線間電圧 vu−v，出力電流 iu，iw を示す。両回路の出力
電力は VSI は 316 W，ZSI は 368 W である。図 3.11(a) より，VSI の vu−v の振幅は Vin 等しくなる
表 3.2 製作した VSIの仕様
Input voltage Vin 100 V
Output frequency fout 100 Hz
Control frequency fcontrol 20 kHz
Modulation ratio m 0.8
Dead-time Tdead 1 µs
DC link capacitor Cdc 200 µF
RL load Ro, Lo 28.6 Ω, 3.14 mH
Load connection ∆
Power factor angle 11.7◦
Switch Q1∼6 SCT2160KE 1200 V, 22 A
表 3.3 製作した QZSIの仕様
Input voltage Vin 100 V
Output frequency fout 100 Hz
Control frequency fcontrol 20 kHz
Modulation ratio m 0.8
Short-through ratio Dsh 0.12
Impedance source L, C 1 mH, 100 µF
RL load Ro, Lo 33.3 Ω, 3.14 mH
Load connection ∆
Power factor angle 9.92◦
Switch Q1∼6 SCT2160KE 1200 V 22 A
Diode D C3D20060D 600 V 28 A
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図 3.12 両回路方式の図 3.11(b)の t = 0付近における 1制御サイクル中の U相レグのゲートソー
ス電圧 vgs1，vgs2，ドレイン電流 id1，id2，出力電流 iu，ドレインソース電圧 vds1，vds2 (a) VSI (b)
QZSI
のに対して，図 3.11(b)に示すように QZSIは，上下短絡動作による昇圧動作により，入力電圧に比べ，
出力電圧の最大値は増加する。この時，Vin に対して，DCリンク電圧の最大値 ˆvpn と等しい vu−v の最
大値は 1.4倍となった。ここから逆算される回路上での 1回当たりの上下短絡区間の長さは式 2.15より
1.2 µsとなり，設定値の 1 µsに比べて 0.2 µs増加していた。この上下短絡区間の増加の主な原因は，上
下短絡区間から非上限短絡区間に移行する際，MOSFETの端子間の寄生容量の充電に要する時間がある
ためである。しかし，このような上下短絡動作で生ずる誤差は，各部の電圧を測定し，Dsh 及びmを制
御することで解決可能である。
次に出力電流に注目すると，QZSIは VSIに比べて出力電流波形のゼロクロス付近での歪みが小さい
ことが確認できる。両者の出力電流 iu の全高調波歪は，基本波周波数 100 Hzに対して QZSIは 3.70%，
VSIは 6.23%となった。QZSIの電流波形の歪みが VSIに比べて低減した主な要因として，上下短絡動
作により電圧誤差を生むデッドタイムが生じないためである。以上より，提案方式による変調が良好な
三相交流出力波形を生成可能なことを確認した。
3.5.3 レグ内の電流経路
図 3.12に VSI，QZSIの U相レグの上下の SiC-MOSFET，Q1，Q2 の図 3.11(a)，図 3.11(b)におけ
る t = 0 付近での電圧 · 電流波形を示す。図 3.12 は，上から 1 段目にゲートソース電圧 vgs1，vgs2，2
段目にドレイン電流 id1，id2，負荷へ向かう向きを正とする出力電流 iu，3 段目にドレインソース電圧
vds1，vds2，その 0 V付近を拡大したものを 4段目に示している。図 3.12において，QZSIと VSIで実
行される Active区間と Zero区間は同じ長さであり，000(Z000) → 010 → 011 → 111(Z111) → 011
→ 010 → 000(Z000) となる。そして，スイッチングパターンの切り替わりの際に，VSIではデッドタ
イム (D)，QZSIでは 3レグ短絡 (S) が挿入される。
図 3.12(a)より，VSIでは出力電流 iu がデッドタイム中は，Q1 のボディダイオードに負荷電流 iu が
通電する。このとき，Q1 の両端にボディダイオードの順方向電圧に相当する 3 V以上の電圧降下が生じ
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図 3.13 図 3.12(b)における QZSIの U相レグの電流経路
ていることが確認できる。一方，図 3.12(b)より，QZSIでは，3レグ短絡がスイッチングパターンの切
り替えに合わせて発生するためスイッチングは Q1 は 3回，Q2 では 1回となることが確認できる。
図 3.13に示すように図 3.12(b)中央の 011 → 111(Z111) → 011となる区間に着目する。VSIにお
いてデッドタイムだった区間は，上下短絡動作となり，vgs1，vgs2 がオーバーラップしていることが確認
できる。スイッチングパターンが 011 → S → 111 と移行する際には区間 Sにおいて,負荷電流に重畳
して，Q1 から Q2 に向かってインピーダンスソースからの短絡電流が流れていることが確認できる。次
に，111 → S → 011 に移行する際には，Q1 のチャネルに逆方向に流れていた負荷電流 iu が上下短絡
区間を介して次にオン状態となる Q2 に転流する。そして，Q2 がオン状態となるのと同時に完全に Q2
へ iu が転流するのが確認できる。この時，011 → S → 111へ移行した場合と デバイスの電流の経路
が異なるのは，Sに移行する際に U相に比べて，他のレグの方が先に短絡動作を開始したことで Q2 の
出力容量の放電が Q1 を通じて，他の先に短絡したレグを通じて行われためである。
以上のことから，QZSIは，制御サイクル上のいずれの上下短絡区間 Sにおいても，VSIのデッドタイ
ム区間Dで見られたボディダイオードへの通電による順方向電圧が，上下短絡区間中の SiC-MOSFET
内の電流の状態に関わらず，vds1，vds2 に現れていない事を確認した。従って，提案制御を実装した
QZSIでは，負荷電流及び上下短絡電流は SiC-MOSFETのチャネルに常に通電している。
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3.5.4 SiC-MOSFETの運転状態の可視化と損失解析
前述したレグの運転波形は 1制御サイクル分の動作であり，出力周波数 1サイクルに対して提案方式
による SiC-MOSFETのボディダイオード無通電運転が可能であることを実証する必要がある。そこで，
運転中の VSI及び QZSIの Q1 の vds1，id1 をオシロスコープを用いて出力周波数 1サイクル分測定し，
SiC-MOSFETの Vds-Id 特性上に動作点としてプロットし，両回路の SiC-MOSFETの動作の可視化を
行った。vds1，id1 のサンプリングは 10 MS/sで行っており，動作点 1つ当たりの時間分解能は 100 ns
である。従って，十分にデバイスの導通状態を捉えることが出来る。
図 3.14に両回路上の SiC-MOSFETの動作点を Vds − Id 特性上にプロットし，原点付近を拡大した
ものを示す。図 3.14(a)より，VSI上の SiC-MOSFETの動作点は，チャネルの特性に加えて，デッド
タイムでのボディダイオードの通電によりボディダイオードの特性上にも現れている。図 3.14(b)より，
QZSIでは，上下短絡動作によるデバイス電流の増加は起こるが，チャネルの特性付近にのみ動作点が集
中し，ボディダイオードの特性付近には，動作点が現れていない。従って，負荷電流及び上下短絡電流
は，1出力サイクル中，全ての動作領域においてMOSFETのチャネルに通電することが実証できた。
次に，ボディダイオード無通電運転がデバイスに生ずる損失に与える影響を明らかにするために，両
回路間でデバイスに生ずる損失の比較を行った。図 3.15は，図 3.12の 1制御サイクルで生じる損失を
波形解析により分離したものである。導通損失は，電流波形とデバイスの V -I 特性，スイッチング損失
は電圧 ·電流波形の積から求めている。図 3.12は，図 3.11上で負荷電流 iu が最大となる t=0での波形
であり，両回路においてデバイスに最も損失が生ずる区間での損失分離結果となる。
図 3.15(a)と図 3.15(b)より，VSIではQ1 のボディダイオードの通電による損失は 1.15 W，QZSIの
上下短絡動作による導通損失は 0.974 Wであり，ボディダイオードの通電に比べて導通損失が低減され
ている。一方，上下短絡動作の挿入によってスイッチング回数が増加する QZSIは，スイッチング損失
は 0.728 Wとなり，VSIの 0.28 Wに対して 2.6倍増加している。よって，ボディダイオードへの通電
が回避出来ない VSIに比べて，ZSIの導通損失はMOSFETの低オン抵抗化により更なる削減が可能で
ある。スイッチング損失の低減には，インバータ部分のスイッチング回数の低減，スイッチングの高速
化が必要である。特に割合の大きいターンオフ損失は，オン抵抗と反比例の関係にあるデバイスのドレ
インソース間の寄生容量の大きさに依存する。従って，QZSIの全体の損失を低減するためのデバイスの
選定には，オン抵抗の低減だけでなく寄生容量の低減も同時に考慮する必要がある。
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図 3.14 両回路における SiC-MOSFETの動作点 (a) VSI (b) QZSI
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図 3.15 両回路の図 3.12の 1制御サイクル中の損失解析 (a) VSI (b) QZSI
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3.6 3章のまとめ
3 章では，MOSFET を搭載した ZSI の上下短絡動作を利用したボディダイオード無通電運転につい
て，SiC-MOSFETに対して導入した際の効果，SVM方式を用いた制御方法の実装と実験によるボディ
ダイオード無通電運転の実証について述べた。
これまでに SiC-MOSFETのボディダイオードの通電を回避や影響の抑制のために，外付けのダイオー
ドの接続やデバイス構造の工夫，制御によるデッドタイムの短縮が提案されてきた。これらの方法は，ボ
ディダイオードへの通電の回避や影響の抑制が可能だが，部品点数や寄生容量の増加によるスイッチン
グ特性の悪化，セルピッチを増やせないことによりチャネル抵抗削減が難しくなるなどの SiC-MOSFET
の特性に対して制約が生ずる。一方，回路とMOSFETの動作を利用する本提案は，搭載するMOSFET
に対してこれらの制約を与えることなくボディダイオードへの通電を回避出来，ZSI が SiC-MOSFET
の優れた特性のみを享受することが可能になる。そして，今後のデバイス技術の進展によりボディダイ
オード無通電運転を考慮した SiC-MOSFETが登場すれば更なる高性能化の余地があると期待できる。
ボディダイオード無通電運転を実現するための制御方法としてスイッチングパターンの切り替えの
際の 3 レグ短絡の挿入を提案した。提案した制御の実現にあたり，従来の三角波比較 PWM 方式でな
く，スイッチグパターンの導出と分配が容易な SVM 方式に着目し，その実装方法を示した。そして，
SiC-MOSFETを搭載した VSIおよび ZSIを用いて実験を行い，提案する制御により ZSIがボディダイ
オード無通電運転が可能なことを明らかにした。両回路のデバイスの損失解析から，デッドタイムにおけ
るボディダイオードへ通電に比べて，チャネルに通電する上下短絡区間で生ずる導通損失が少ないこと
を明らかにした。従って，チャネルの通電のみで運転可能な ZSIは，SiC-MOSFETの低抵抗化による
更なる損失の低減が可能である。以上より，本章で提案する ZSIの上下短絡動作を利用したMOSFET
のボディダイオード無通電運転は，高性能デバイスである SiC-MOSFET特性を活かし，インバータシ
ステムの高効率化と高出力密度化，そして高信頼化を可能にする方法であると結論付ける。
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上下短絡動作の最適化
4.1 4章の概要
4章では，MOSFETを搭載した QZSIの上下短絡動作時において，1レグ短絡と 3レグ短絡の 2つの
短絡方式について導通損失，スイッチング損失の観点で比較を行い，高性能デバイス適用時の低損失化
に最適な短絡方式の検討を行う。ZSIの上下短絡動作は，デバイスに負荷電流と比較して大きな短絡電流
が流れると共に短絡電流と DCリンク電圧によるスイッチングが行われる。従って，回路の導通損失と
スイッチング損失を大きく左右する動作である。一方で，上下短絡区間において，短絡するインバータ
のレグの数には自由度が存在する。短絡させるレグの個数と，そこで生ずる損失の関係を明らかにする
ことで，適切な上下短絡の方式の実行による QZSIの損失低減が可能になると考えられる。特に 3章で
提案したように，MOSFETのボディダイオードの無通電運転を実現するには，スイッチングパターンの
切り替わりの度に上下短絡動作を挿入する必要がある。よって，従来の制御方式と比べて，デバイスの
駆動回数が増加に伴うスイッチング損失への影響が懸念される。また，MOSFETの抵抗性の導通特性と
高速なスイッチングが可能という特性も短絡方式の選択に考慮する必要がある。
はじめに，検討の対象となる 2種類の上下短絡動作の方式である 1レグ短絡と 3レグ短絡について述
べる。次に，両短絡方式において，デバイスに流れる電流値の導出と比較を行い，MOSFET を搭載す
る際に導通損失を低減するのに適切な方式を明らかにする。そして，スイッチング特性を両短絡方式に
おけるインバータ部分とインピーダンスソースのダイオードに生ずる損失から比較する。この比較に当
たり，インバータを一つのスイッチとして用いたダブルパルス試験を提案する。この試験方法を用いて，
短絡方式ごとのインバータとダイオードのスイッチング損失を測定し比較を行う。最後に両短絡方式を
SiC-MOSFETを搭載した QZSIに適用し，損失解析によって上記の検討結果が QZSIの動作に反映さ
れることを検証し，高性能デバイスを適用した ZSIに最適な上下短絡方法を明らかにする。
4.2 1レグ短絡と 3レグ短絡
図 4.1 は，三相 ZSI における短絡方式である 1 レグ短絡と 3 レグ短絡の概要を示している。1 レグ
短絡は，スイッチングパターンの切り替わりの前後で切り替わるレグのみを短絡させる短絡方式であ
る [23–28]。3レグ短絡は，前後のスイッチングパターンと関係なく，全てのレグを短絡させる短絡方式
である [69–74]。2章でも述べたように，変調方法の性質上，1レグ短絡が実装されることが多く，3レ
グ短絡の報告例は少ない傾向にある。文献 [71]では，Si-IGBTを用いた場合について，1レグ短絡と 3
レグ短絡における導通損失とスイッチング損失について，計算による検討が行われている。この検討で
は，デバイスの駆動回数と短絡電流の分流により導通損失とスイッチング損失が計算されており，同じ
変調方式であれば，3レグ短絡が導通損失とスイッチング損失の低減が可能であると述べられている。し
かし，高性能デバイスであるMOSFETの持つ抵抗性の特性および高速スイッチングと短絡方式の関係
4.3 計算による 1レグ短絡と 3レグ短絡のデバイス電流の比較 47
Q1
Q2
Q3
Q4
Q5
Q6
Q1
Q2
Q3
Q4
Q5
Q6
Q1
Q2
Q3
Q4
Q5
Q6Q1
Q2
Q3
Q4
Q5
Q6
1-leg  short-through
3-leg  short-through
図 4.1 検討の対象となる 1レグ短絡と 3レグ短絡
については，実験を含めて，まだ充分な検討が行われていないと言える。
4.3 計算による 1レグ短絡と 3レグ短絡のデバイス電流の比較
上下短絡時の各デバイスの電流は，電流源であるインピーダンスソースのインダクタ電流と負荷電流
の関係を満足するように決定される。ここでは，デバイスをオン抵抗 Ron の抵抗として，1レグ短絡と 3
レグ短絡におけるデバイスに流れる電流の導出について述べる。
図 4.2に 1レグ短絡時の各部の電流を示す。上下短絡状態にある U相レグの出力節点において，出力
電流 iu に対してハイサイドの Q1 の電流を i1，ローサイドの Q2 の電流を i2 とすると iu は
iu = i1 − i2 (4.1)
となる。図 4.2(a)に示すように，上下短絡している U相レグ以外の V，W相のレグのハイサイドがオ
ン状態に無い場合，インピーダンスソースからの短絡電流 2irmL と i1 と等しくなるため，i1 と i2 は
i1 = 2iL (4.2)
i2 = 2iL − iu (4.3)
となる。
図 4.2(b)のように上下短絡している U相レグ以外の V，W相のいずれかのレグのハイサイドがオン
状態にある場合，インピーダンスソースからの短絡電流の一部は他のレグに分流することになる。この
時他のレグに分流する電流を iother leg とすると i1 と i2 は
i1 = 2iL − iother (4.4)
i2 = 2iL − iu − iother (4.5)
となる。iother leg の導出には各相の出力電流と上下短絡動作が行われる際のスイッチングパターンの情
報が必要である。
図 4.3に 3レグ短絡時の電流経路を示す。短絡している 3つのレグを代表して U相レグに着目する。
3レグ短絡中に DCリンクに生ずる電圧降下 vdc 3leg は，短絡電流 2iL が 2直列 3並列の合成抵抗に流れ
るため，
vdc 3leg =
2
3
Ron2iL (4.6)
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となる。この時の vdc 3leg は Q1 と Q2 で生ずる電圧降下の和と等しいので
2
3
Ron2iL = Roni1 +Roni2
∴ 4
3
iL = i1 + i2 (4.7)
ここで U相レグの出力節点での各電流の関係は式 4.1を満たすので式 4.7へ代入すると i1 と i2 は
i1 =
2
3
iL +
1
2
iu (4.8)
i2 =
2
3
iL − 1
2
iu (4.9)
となる。従って，3レグ短絡は，1レグ短絡と異なりデバイス電流を各相の電流のみで計算することが可
能である。
図 4.4に G = 2と設定し，各短絡方式を適用した際の上下短絡動作によってデバイスに流れる最大電
流を示している。各電流は出力電流の振幅によって正規化されており，入出力電圧の比と変調条件が一
定の場合，出力電力に関わらずこの関係が成立する。1レグ短絡は，3レグ短絡に比べて，ピーク電流が
増加する一方で，制御サイクル中のデバイスあたりに生ずる上下短絡時間の長さは，3レグ短絡では Tsh
となるのに対して，1レグ短絡では，各レグの上下短絡動作は 1制御サイクル中に 2回のみ行われるため
Tsh
3 に減少する。
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図 4.2 1 レグ短絡動作時の電流経路 (a) 上下アームのどちらかで 1 つのスイッチ ON 状態の場合
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図 4.3 3レグ短絡時の電流経路
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図 4.5に，各運転条件における上下短絡方式の違いによるデバイス電流の実効値の比較を示す。デバイ
ス電流の実効値は，制御サイクルにおける各スイッチングパターンの実行時間とその時にデバイス流れ
る電流を出力サイクル 1周期にわたって計算することで求めた。運転条件の一部は，この後の節で述べ
る QZSIを用いた実機実験の条件に基づいている。
図 4.5(a)は，総合昇圧比 G = 2として，入力電圧 Vin = 100 V，出力線間電圧 Vout = 141 Vとして，
出力電流 Io，即ち出力電力 Pout が増加した場合のデバイス電流の変化を示している。この条件では，出
力電流，入力電流が同時に増加するため，両短絡方式ともにデバイス電流が増加する。両短絡方式を比
較すると，3レグ短絡の方が 1レグ短絡に比べて，出力電力 Pout の増加に対するデバイス電流の増加が
抑えられていることが分かる。
図 4.5(b)では，出力電力 Pout と入力電圧 Vin を一定として，総合昇圧比 Gを増加させた場合のデバ
イス電流の変化を示している。この条件では，Gの増加に伴い，入力電流 Iin が一定のまま，出力電流 Io
が低下する。両短絡方式を比較すると，1レグ短絡ではデバイス電流が増加し，3レグ短絡ではデバイス
電流が減少する結果が得られた。このことから 1レグ短絡におけるデバイス電流の大きさは，上下短絡
電流の影響が強く，3レグ短絡の場合では，出力電流の影響が強いことが分かる。また，この結果から 3
レグ短絡動作の方が，総合昇圧比 Gの高い運転に適していることが分かる。
図 4.5(c)では，出力電力 Pout と出力電圧 Vout を一定として，総合昇圧比 Gを増加させた場合のデバ
イス電流の変化を示している。この条件では，Gの増加に伴い，出力電流 Io が一定のまま，入力電流 Iin
が低下する。両短絡方式を比較すると，3レグ短絡の方が，1レグ短絡に比べて，入力電圧の低下による
Gの増加に対してデバイスの電流増加が抑えられており，総合昇圧比 Gを高い運転に適していることが
分かる。
以上の計算結果から，MOSFETを搭載した ZSIでは，あらゆる入出力条件において，3レグ短絡を搭
載することで，1レグ短絡に比べて，デバイス電流の実効値を低減することができることが明らかになっ
た。よって，導通損失の低減には 3レグ短絡が最適である。
0 60 120 180 240 300 360-2
0
2
4
Load Current phase [deg.]
Cu
rr
en
t a
m
pl
itu
de
 
[a.
u
.
] 1-leg short-through
3-leg short-through
Output current
図 4.4 各短絡方式で上下短絡動作区間にデバイスに流れる最大電流
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図 4.5 各短絡方式を適用した際の各運転条件おけるに各部の電流の変化 (a) Gを一定として，Io が
増加する場合 (b) Pout，Vin を一定として，Gが増加する場合 (c) Pout，Vout を一定として，Gが増
加する場合
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4.4 ダブルパルス試験による 1レグ短絡と 3レグ短絡のスイッチング
特性の比較
4.4.1 試験回路
インバータの上下短絡動作による昇圧動作を行う ZSIのスイッチング現象は，VSIがレグの内部でス
イッチング現象が完結しているのに対して，インバータ上のデバイスとインピーダンスソースの回路上
の全て要素が寄与する。そこで，インバータ全体を一つのスイッチとした，ダブルパルス試験を応用し
たスイッチング損失の検討法を提案する。この試験方法では，ZSIを運転せずにデバイス部分に生ずるス
イッチング波形の生成が可能になるため，スイッチング損失の検討を容易に行うことが出来る。
図 4.6に提案するダブルパルス試験回路を示す。従来のダブルパルス試験は，レグの下アームのスイッ
チを 2回駆動することで，同電圧 ·電流におけるスイッチ及びダイオードの誘導性負荷接続時のターン
オン ·ターンオフ波形を取得することができる。一般的にデバイスのスイッチング特性の評価に用いられ
ている手法である。今回は，ZSIのインバータ部のスイッチング特性を評価するために図 4.7に示すよう
に，下アームのスイッチをインバータに置き換える。スイッチのオフ状態を非常上下短絡区間をゼロベ
クトル 000で表現し，オン状態で 1レグ短絡，3レグ短絡を行うことで，ZSI上で行われるインバータ
とダイオードのスイッチング特性を再現することが出来る。
表 4.1に実験条件を示す。入力電圧を 300 Vとして，スイッチング時のインバータおよびダイオード
に流れる電流を 20 A程度になるように設定した。この時の入力電圧は，短絡動作によって生ずる DCリ
ンクに生ずる最大電圧 ˆv/rmpn と等しくなる。
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図 4.6 評価に用いたダブルパルス回路
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図 4.7 ダブルパルス回路上のインバータ部分の動作 (a) 1レグ短絡 (b) 3レグ短絡
表 4.1 ダブルパルス試験条件
Input voltage Vin 300 V
Input capacitor Cin 1650 µF
Inductor L 200 µH
Gate resistance Rg 22 Ω
Time of Intervals t1, t2, t3 15, 5, 3 µs
Switch Q1∼6 SCT2160KE 1200 V 22 A
Diode D C3D20060D 600 V 28 A
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4.4.2 ダブルパルス試験による損失測定
はじめに，非上下短絡動作から 1レグ短絡 ·3レグ短絡動作に移行する際のインバータ及びダイオード
のスイッチング特性を評価を行った。
図 4.8にこの時に QZSI上で生ずるの回路の電流経路を示す。非上下短絡動作から上下短絡動作に移
行する際には，インバータが上下短絡状態となり，インピーダンスソース上のダイオードはターンオフす
る。この時，ダイオードでは，内部に蓄積したキャリアを吐き出す逆回復現象が生じ，図 4.8の中央に示
すように 2つのコンデンサをインバータで短絡した状態が発生する。よって，ダイオードには逆回復現
象によるスイッチング損失が発生する。そして，インバータにはインピーダンスソース内のインダクタ
の上下短絡電流 2irmL に加えて，ダイオードの逆回復電流が流れ込み，立ち下がる DCリンク電圧 vpn
との積でターンオン損失が上下短絡に移行するためにオン状態にしたデバイスで発生する。
図 4.9，図 4.10にダブルパルス試験から測定した両短絡方式におけるインバータ部分とダイオードの
各スイッチング波形と計算されたスイッチング損失を示す。図 4.9より，スイッチング時のインバータ
電流 ipn の変化率が 1 レグ短絡に比べて 3 レグ短絡では増加しており，ターンオン損失が 264µJ から
96.9µJに低減されている。これは，3レグ短絡では ipn が各レグに分流することでデバイス一つ当たり
がスイッチングする電流が 13 ipn になり，DCリンク電流 ipn の立ち上がりが高速になったためである。
図 4.10より，インバータ部分の電流の変化率が増加に伴って，3レグ短絡では 1レグ短絡に比べて，ダ
イオードの電流変化率が増加している。電流変化率の増加に伴って，ダイオード両端に生ずるサージ電
圧が増加し，スイッチング損失が増加していることが確認できる。この結果から，3レグ短絡は，1レグ
短絡に比べてデバイスの駆動回数は増加するが，デバイスあたりの電流が減ることによって，インバー
タ全体のスイッチング速度を高速化し，ターンオン損失を低減可能であることが明らかになった。
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Turn-on loss
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図 4.8 非上下短絡動作→上下短絡動作における QZSIの動作
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(a) (b)
図 4.9 非上下短絡動作→上下短絡動作におけるインバータ部分のターンオン損失の比較 (a) 1レグ
短絡 (b) 3レグ短絡
(a) (b)
図 4.10 非上下短絡動作→上下短絡動作におけるインピーダンスソース上のダイオードのスイッチ
ング損失の比較 (a) 1レグ短絡 (b) 3レグ短絡
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次に，1レグ短絡 ·3レグ短絡動作から非上下短絡動作に移行する際のインバータ部分の動作の比較を
行う。図 4.11に QZSI上で生ずるの回路の電流経路を示す。QZSIが上下短絡動作から非上下短絡動作
に移行する際，上下短絡動作中に短絡電流の経路となっていたレグのデバイスをターンオフすると，短
絡方式に関係なく，各レグにひとつずつ OFF状態のデバイスが発生する。上下短絡動作中，DCリンク
電圧 vpn は 0 Vであるため，非上下短絡動作に移行するには，これらの 3つのデバイスの出力容量 Coss
を短絡電流によって ˆvpn まで充電する必要がある。この時 Coss が充電されるデバイスの個数は，短絡方
式に依存しないため，インバータ全体の電圧 ·電流の変化，インバータ全体のターンオフ損失は短絡方式
に寄らず等しくなる。なお，この過程でインピーダンスソース上のダイオードが ON状態となる。ダイ
オードは，ターンオンが外部の電圧の印加によって決定されるため，ターンオン損失は発生しない。
図 4.12にダブルパルス試験から測定した両短絡方式におけるインバータ部分のスイッチング波形，ス
イッチング損失を示す。先に図 4.11を用いて述べたように，QZSIでは，短絡方式の違いによらず，イ
ンバータ部分に生ずるターンオフ時の波形とスイッチング損失は等しくなることが確認できる。
Short-through current 
OFF→ON
ON→OFF
Charge
Charge
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Short-through
図 4.11 上下短絡動作→非上下短絡動作における QZSIの動作
(a) (b)
図 4.12 上下短絡動作→非上下短絡動作におけるインバータ部分のターンオフ損失の比較 (a) 1レ
グ短絡 (b) 3レグ短絡
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以上のダブルパルス試験から，同じ変調方法およびスイッチングパターンの配置となっている場合，デ
バイスあたりのスイッチングする電流を低減できる 3レグ短絡の方が 1レグ短絡に比べて，ターンオン
速度の高速化によるターンオン損失の低減が可能である。また，ターンオフ時の損失は短絡方式によら
ず，一定であり，デバイスの出力容量がスイッチング速度に影響を与える事が明らかになった。
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4.5 QZSI上での上下短絡方式の違いによるデバイス損失の比較
ここでは，SiC-MOSFET を搭載した QZSI に 1 レグ短絡，3 レグ短絡を実装し，デバイスの損失分
離を行うことで，先述した両短絡方式の特性が実際に回路上に反映されることを検証する。製作した
QZSIの実機を図 4.13に仕様を表 4.2に示す。最大出力電力は，1 kW程度として，インバータ部分には
SiC-MOSFET，インピーダンスソースのダイオードには SiC-SBDを用いた。制御方法は，3章で提案
したボディダイオード無通電運転に用いたものを使用し，上下短絡動作区間を 1レグ短絡と 3レグ短絡
の切り替えを可能にしてある。
図 4.14に両短絡方式を，制御周波数 20 kHz，出力電力 1.07 kWで運転した際の入力電圧 Vin，出力線
間電圧 vu−v，vv−w，出力電流 iu，iv，iw，U相ハイサイドに接続された SiC-MOSFETに流れる電流
imos を示す。両短絡方式において，出力線間電圧の最大値が上下短絡比Dsh と入力電圧 Vin から式 2.14
によって与えられる ˆvpn = 300 Vに一致しており，正弦波状の出力電流が得られていることから，設定
通り QZSIが昇圧 ·インバータ動作を実行されていることが確認出来る。デバイス電流 imos に着目する
と 4.3 で述べたように 3 レグ短絡の方が 1 レグ短絡に比べて，デバイス電流の最大値を低減している。
一方，1つのレグが行う上下短絡動作の回数が増加するため，短絡電流が流れる部分の波形が密になって
いる。
QZSI上のデバイス損失は，オシロスコープを用いて運転中のデバイスの電圧 ·電流波形を測定し，導
通区間とスイッチング動作区間を分離し計算を行った。電圧 · 電流波形の測定は，HDO4034(テレダイ
ン ·レクロイ社製)を用いて出力波形 2周期分に当たる 10 msをサンプリング 1 MS/sで取得した。こ
のとき，時間分解能は 10 nsとなり，スイッチング波形を十分にとらえることが可能である。導通損失
は，取得した電流波形からスイッチング動作区間を除いたデバイスに導通する区間の電流波形を用いて，
図 4.15に示す各デバイスデータシート上の V -I 特性の直線近似モデルから電圧降下を求め，電流との積
から計算した。用いたデバイスのパラメータを表 4.2に示す。スイッチング損失は，デバイスの電圧 ·電
流波形の立ち上がりと立下りからターンオンとターンオフを判別し，その区間での電圧 ·電流波形の積を
積分したものを出力サイクルに亘って積分し，平均したものを各スイッチング損失とした。
図 4.16 に両短絡方式を用いて制御周波数 20 kHz で運転した際のデバイスの損失分離の結果を示す。
Otherとなっている部分にはインピーダンスソースのインダクタで生ずる損失が含まれている。回路全
体の損失を比較すると，常に 3レグ短絡動作が低損失な運転を実現しており，最大出力の 1 kW付近で
図 4.13 製作した SiC-MOSFETを搭載した QZSI
58 第 4章 上下短絡動作の最適化
表 4.2 製作した SiC-MOSFETを搭載した QZSIの仕様
Input voltage Vin 100 V
Output line-to-line voltage Vout 141 Vrms
Output frequency fout 200 Hz
Control frequency fcontrol 20 kHz
Capacitor voltage vC1 200 V
Moderation index m 1
Short through ratio Dsh 0.334
Total boost ratio G 2
Impedance source L, C 1 mH, 100 µF
RL load Ro, Lo 50∼200 Ω, 3.14 mH
Switch Q1∼6 SCT2160KE 1200 V, 22 A
Ron 0.16 Ω
Diode D SCS240KE 1200 V, 40 A
V sat, k 0.95 V, 0.0214
は，43%の損失低減を可能にしている。この結果は，3レグ短絡は 1レグ短絡に比べて ZSI全体の損失
を低減する上で有効であることを示している。
図 4.16からインバータ部分の導通損失は，4.3節で述べた結果と同様に 1レグ短絡では 3レグ短絡に
比べて導通損失が増加しており，出力電力の増加と共にその差が大きくなっている。また，短絡方式に
関わらず，ダイオードの導通損失は，両方式で変化しない。従って，3レグ短絡は，ZSIのインバータ部
分の導通損失の低減に有効である。
図 4.16より，インバータ部分のターンオン損失は，1レグ短絡において 3レグ短絡に比べて 2倍以上
増加している。一方でターンオフ損失は，短絡方式の違いにより変化しないという結果が得られた。ダ
イオードのスイッチング損失は，1レグ短絡に比べて 3レグ短絡の方が増加する結果が得られた。この結
果は 4.4で検討した内容に従うものであり，短絡電流の分流により，ターンオン時のスイッチング速度を
高速化できる 3レグ短絡は，インバータのターンオン損失を低減に有効である。一方で，寄生容量の充
電により決定されるターンオフ損失は，短絡方式に関わらず一定であり，低減には，用いるデバイスの寄
生容量の低減が必要である。
図 4.17に出力電力を 830 W付近おいて，制御周波数を 10, 20, 30 kHzと変化させた際の損失分離の
結果を示す。導通損失として分離した項目は，制御周波数に対して一定であり，スイッチング損として
分離した項目は，制御周波数の増加に対して増加している。よって，今回の手法を用いてデバイスの損
失分離は，正しく行われていることが確認出来る。
以上の結果からMOSFETのボディダイオード無通電運転を行う ZSIにおいて，3レグ短絡動作が ZSI
の導通損失，スイッチング損失の低減を可能に有効であると結論づける。
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(a) (b)
図 4.14 1レグ短絡と 3レグ短絡の入出力波形とデバイス電流の比較 (a) 1レグ短絡 (b) 3レグ短絡
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図 4.15 各デバイスの電圧降下の計算に用いた線形モデル (a) MOSFET (b) ダイオード
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図 4.16 両短絡方式におけるデバイスで生ずる損失の比較 (a) 1レグ短絡 (b) 3レグ短絡
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図 4.17 両短絡方式におけるデバイスで生ずる損失の制御周波数に対する変化 (a) 1レグ短絡 (b) 3レグ短絡
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4.6 4章のまとめ
4 章では，MOSFET を搭載した ZSI のボディダイオード無通電運転において最適な上下短絡動作を
選択することを目的とした。上下短絡動作時のデバイス電流の最大値とスイッチング回数のみでこれま
で議論されてきた上下短絡方式の違いによる損失の違い対して，デバイス電流の実効値を用いた導通損
失の比較と，インバータを一つのスイッチとしたダブルパルス試験によるデバイスのスイッチング特性
の評価方法を提案し，評価を行った。これらの検討から，導通損失とスイッチング損失の低減において 3
レグ短絡が 1レグ短絡に比べて，上下短絡電流の分流による導通損失の低減とターンオン速度の向上に
よるスイッチング損失の低減が可能であることを明らかにした。また，ターンオフ損失は，上下短絡方
式によらず，デバイスの寄生容量の充電によって決定されるため，その低減には，デバイス自体の寄生容
量を低減することが必要なことを明らかにした。そして，これらの検討結果は，実際の QZSIの損失分
離の結果とも一致することを確認した。従って，MOSFETを搭載した ZSIのボディダイオード無通電
運転時には 3レグ短絡動作が最適であると結論付ける。
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第 5章
Si-SJ-MOSFETを搭載した高効率 QZSI
5.1 5章の概要
5章では，高性能デバイスである Si-SJ-MOSFETを搭載した QZSIと，Si-IGBTを用いた従来イン
バータシステムの各出力電力 ·昇圧比における変換効率の比較と，損失解析を行い，高性能デバイスを搭
載した QZSIが優位な運転領域と，その要因を明らかにする。Si-SJ-MOSFETは，優れた導通特性を持
ちながら，ボディダイオードがスイッチングする際に生ずる過大な逆回復電流により，VSIへの搭載が
見送られてきた。そこで，ボディダイオード無通電運転を実現可能な QZSI に Si-SJ-MOSFET を搭載
することで，逆回復電流の発生を防ぎ，昇圧能力を持つインバータシステムとしての運転が可能になる。
特に同程度の耐圧領域において，主流である Si-IGBTに比べて，Si-SJ-MOSFETは，抵抗性の導通特
性を持つため導通損失の低減が可能であり，従来システムと比較して変換効率の向上が期待できる。
はじめに，Si-SJ-MOSFETの特長と課題について述べる。次に，比較を行う Si-SJ-MOSFETを搭載
した QZSIおよび Si-IGBTを搭載した従来システムの実験条件の設定，実験条件に基づく両回路方式の
受動部品の設計とデバイスの選定について述べる。そして，試作した実機を用いて，各出力電力，昇圧比
における変換効率の比較及び損失解析を行い，QZSIの優位な領域とその要因について明らかにする。
5.2 Si-SJ-MOSFETと QZSI
5.2.1 Si-SJ-MOSFETの特長
Superjunction 構造は 1997 年に富士電機株式会社の藤平氏によって提案された MOSFET の耐圧と
オン抵抗のトレードオフを改善するデバイス構造である [75]。図 5.1 に従来のプレーナ構造と SJ 構造
の MOSFET の断面構造とオフ状態における電界の分布を示す [75, 76]。MOSFET の耐圧を上げるに
は，耐圧を担う空乏層を広げる n ドリフト層を厚く，不純物濃度を下げる必要がある。これはオン状
態でのドリフト層の抵抗が増加することにつながるため，耐圧とオン抵抗は，トレードオフの関係とな
る。図 5.1(a)に示すように，従来のプレーナ構造では，空乏層がドリフト層上部から下部に向かって広
がる。よって，ドリフト層の厚さと不純物濃度は，電界強度が最も高くなるデバイスの上部の最大電界
強度によって律速される。一方，図 5.1(b)に示す SJ構造では，n ドリフト層に形成されたピラー構造
の p層から横方向に空乏層が広がるため，プレーナ構造と比較して，電界強度を抑えつつ耐圧を保つこ
とが出来る。これにより，ドリフト層の不純物濃度を濃くする事が出来，ドリフト層で生ずる抵抗を低
減出来る。これにより，Si-SJ-MOSFETは耐圧 600 V 程度の領域において，市販されている同耐圧の
SiC-MOSFETや GaN-HEMTに匹敵する低オン抵抗と電流定格を Siデバイスで実現している。
図 5.2 は，各アプリケーションに要求されるデバイスの耐圧 · 定格電流の関係と対応するプレーナ-
構造の Si-MOSFET，Si-IGBT，Si-SJ-MOSFET の耐圧領域を示している [6, 77, 78]。太陽光発電用
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(a) (b)
図 5.1 MOSFETの構造の比較 (a)プレーナ構造 (b) SJ構造 [76]
図 5.2 各種アプリケーションの定格電圧 ·電流とデバイスの耐圧
PCS やモータドライブ用の汎用インバータをはじめとするインバータシステムの多くは，出力電圧が
200∼400 V程度の領域に存在する。従って，適用されるデバイスの耐圧としては，耐圧 400∼900 V程
度のデバイスの適用が望まれる。この電圧領域では，Si-MOSFET の製品ラインナップは存在するが，
オン抵抗の高いことから十分な電流定格を得ることが難しいため，一般的に Si-IGBT が広く用いられ
ている。Si-SJ-MOSFETは，SJ構造によるトレードオフの改善により，400∼900 Vの耐圧域において
も，十分な低オン抵抗と電流定格を得ている。よって，運用する電圧 ·電流範囲として，Si-IGBTとの
64 第 5章 Si-SJ-MOSFETを搭載した高効率 QZSI
置換が可能である。特にユニポーラデバイスである Si-SJ-MOSFET は，飽和電圧による電圧降下が生
じる Si-IGBTと比べ，低電流域での電圧降下が少ない。よって，住宅向け太陽光発電用 PCSや汎用イ
ンバータなどの，幅広い領域での運転が予想されるアプリケーションに搭載することが出来れば，導通
損失の低減が期待できる。
5.2.2 Si-SJ-MOSFETの課題
Si-SJ-MOSFETは，優れた導通特性を有する一方，図 5.3に示す過大な逆回復電流がボディダイオー
ドのスイッチング時に生じるという課題がある。ダイオードの逆回復電流は，導通状態の pnダイオード
がターンオフする際に pn接合面に生じた少数キャリアが，逆バイアス電圧印加時に空乏層の拡がりと共
に吐き出されることで生ずる。Si-SJ-MOSFETでは，プレーナ型の Si-MOSFET に比べて，空乏層の
幅が小さいために，拡大が速い。そのため，ボディダイオードがターンオフする際に少数キャリアの急
速な吐き出しが行われ，大きなピークを持つ逆回復電流が発生する [79]。この逆回復電流は，スイッチ
ング損失と共に，急峻な電流変化によってサージ ·ノイズを発生させる [9, 80,81]。
図 5.4は，図 5.3で示した逆回復特性を有する Si-SJ-MOSFETを VSIに搭載した際の，出力線間電
圧と出力電流を示している。デッドタイムの終わりにおいて，ボディダイオードがターンオフする際の
過大な逆回復電流により，50 Vの入力電圧に対して，出力電圧に約 400 Vの非常に大きなサージ電圧が
発生しており，Si-SJ-MOSFET単体でインバータへ搭載することが困難ことであることが確認できる。
そのため，Si-SJ-MOSFETの用途は，ボディダイオードへの導通が生じない DC-DCコンバータや一石
PFC等での利用が中心であった。
5.2.3 QZSIによるボディダイオード無通電運転
一方で，Si-SJ-MOSFET の優れた導通特性のインバータへの適用が試みられている。1 つ目の方法
は，補助回路による逆回復電流の発生の抑制である [9, 81]。文献 [81]では，補助回路により逆回復電流
を主回路ではなく，Si-SJ-MOSFETのドレイン-ソース間に接続した補助回路に流すことで，主回路に
逆回復電流が流れることを防ぐ事が提案されている。これにより，逆回復電流によるスイッチング損失
図 5.3 SiC-SBDと Si-SJ-MOSFETのボディダイオードの逆回復電流波形の比較
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図 5.4 Si-SJ-MOSFETを用いて製作した VSIの出力線間電圧と出力電流波形
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図 5.5 ボディダイオードへの通電を回避するための外付けダイオードの接続 [9] (a)　外付け還流ダ
イオードのみ接続 (b) 逆直列に低電圧ダイオードを接続 (c) 逆直列に低電圧を接続MOSFET
やノイズが抑えられ，インバータの高効率化が可能となる。また，図 5.5のように，外部にダイオードや
MOSFETを接続することで，ボディダイオードではなく，外部の逆回復電流の発生が起こりにくいダイ
オードを還流動作に使用することが出来る [9]。特に Siデバイスは順方向電圧が低いため，単に逆並列に
還流ダイオードを取り付けるのではなく，デバイスと逆直列に，ボディダイオードへの通電を行わせな
いようにする低耐圧のダイオードやMOSFETを予め接続する必要がある。この方法では，逆回復電流
を抑制する事は出来るが，専用の ICや新たな還流ダイオードなどはじめとするデバイスが必要となる。
2 つ目の方法は，主回路動作によりボディダイオードへの通電を回避する方法である [82, 83]。文
献 [82,83]では，中性点クランプインバータが一部のデバイスに Si-SJ-MOSFETを適用することで損失
の低減を実現している。これは，回路動作により Si-SJ-MOSFETが同期整流状態で運転され，ボディダ
イオード動作が生じない事を利用している。しかし，中性点クランプインバータ上の全てのデバイスを
Si-SJ-MOSFETに置き換えることは出来ない。
今回提案するQZSIによるボディダイオード無通電運転を用いた Si-SJ-MOSFETの適用は，デバイス
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に補助回路を必要としない。また，回路動作上，インバータ上の全てのデバイスに Si-SJ-MOSFETを適
用することが可能である。従って，本提案は，これまで提案されてきた方法に比べて，Si-SJ-MOSFET
の優れた導通特性をより簡単な実装でインバータシステムに適用する事が可能である。
5.3 検証条件と回路設計
5.3.1 実験条件の設定
表 5.1に損失評価の条件，図 5.6に評価に用いた Si-SJ-MOSFETを搭載した QZSI，Si-IGBTを踏査
しした従来インバータシステムを示す。この条件では主に PCSとしての運転を仮定し，出力線間電圧を
系統電圧と等しい AC200 V一定として，入力電圧を DC200，250，282 Vと変化させることで各昇圧比
における評価を行う。今回の条件下では総合昇圧比 Gは 1.41，1.16，1.00となる。QZSIの運転は，式
3.1 より m = 1.0 として，入力電圧に対し必要な昇圧比 G を得られるように上下短絡比 Dsh を制御す
る。従来システムは，VSIの電圧利用率を最大値で運転し，インバータ出力に必要な DCリンク電圧を
供給するよう，昇圧用 DC-DCの昇圧比を制御する。負荷には RL負荷を用い，Vout = 200 [V]におい
て，出力電力 Pout = 800∼2008 [W]の間で 4段階の負荷を与える。
表 5.1 損失評価の条件
Input voltage Vin 200, 250, 282 V
Output voltage Vout 200 V
Output frequency fout 50 Hz
Control frequency fcontrol 20 kHz
RL load Ro 59.7, 73.3, 99.1, 150 Ω
Lo 3.14 mH
5.3.2 受動部品の設計
インダクタ
今回の検討では，受動部品であるインダクタが公平な設計となるように最大電力，最大昇圧比におけ
るインダクタ電流リプルが両回路で等しくなるようにインダクタの設計と製作を行った。
3章および 4章で QZSIに適用した制御方式において，発生するインダクタの電流リプル ∆iQZSI は，
搭載するインダクタ 2 つの L1，L2 の値を LQZSI とすると，上下短絡比 Dsh，Zero 区間の実行割合を
dz，制御周期を Tcontrol とすると
∆iQZSI =
1
LQZSI
[
vc1
2Dsh
3
− (vc1 − Vin)dz
2
]
Tcontrol,
(θsec = 0
◦, 60◦)
(5.1)
となる。但し，図 3.9(b)に示すセクタ上の指令値ベクトルの角度 θsec が 0または 60◦ の場合である。図
5.7に，この時のスイッチングパターンと電流リプルの波形を示す。このとき，制御サイクル内は 1種類
の Active区間のみが実行されるため，6分割した上下短絡区間 S が 2つが連なる区間が生ずる。これに
よって，電流リプルが最大化する。この制御方式と電流リプル関係およびその低減方法については 6章
において述べる。
一般的な昇圧チョッパ回路である DC-DC上のインダクタに生ずる電流リプル ∆iDC は，インダクタ
のインダクタンスを Ldc，制御周期を Tcontrol，Duty比を don，対応するデバイス Qdc の駆動時間を ton
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図 5.6 検証回路 (a) Si-SJ-MOSFETを用いた QZSI (b) Si-IGBTを搭載した DC-DCコンバータを有する VSI
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図 5.7 ZSIのインダクタ設計条件
とすると
∆iDC−DC =
1
Ldc
Vinton =
1
Ldc
VindonTcontrol (5.2)
となる。図 5.8に DC-DCのスイッチングパターンと電流波形を示す。
以上の式 5.1，5.2 に対して，表 5.1 上の入出力条件と許容される電流リプルを ∆iQZSI，
∆iDC−DC = ∆iL max と設定することで，両方式が同じ電流条件で動作するインダクタンス LQZSI およ
び LDC を求める事が出来る。
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図 5.8 DC-DCのインダクタ設計条件
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図 5.9 設計した QZSIのインダクタの電流波形
電流リプル ∆iL max は，運転範囲において最大の総合昇圧比かつ最低電力の条件と，不連続モードの
有無によって決定する。QZSIおよび，DC-DCには，低電力あるいは低力率負荷での運転において，イ
ンダクタの電流リプルの下端がある値に達すると昇圧比が，Duty比で設定した値に比べて増加する不連
続モードが生ずる事が知られている [84–88]。不連続モードは，DC-DCでは，電流リプルの下端が 0 A
に達することで生ずるが，QZSIでは，電流リプルの下端が DCリンク電流 ipn の半分以下となるときに
生ずる [84–88]。この条件に従って，∆iL max は，最小出力電力 Pout = 800 W，最大総合昇圧 G = 1.41
において，QZSIのインダクタの平均電流 iL = 4 Aに対して ±15 %である ∆iL max = 1.2 Aに設定し
た。この条件より，必要となるインダクタンスは式 5.1と 5.2を用いて，LQZSI = L1 = L2 = 1.60 mH，
Ldc を 2.43 mHとなる。
次に，インダクタの最大電流 iL max を決定する。電流のピークが最大となる最小出力電力
Pout = 2008 W, 最大総合昇圧 G = 1.41において，iL max は 10.6 Aとなる。今回の設計では 110%の
値である iL max = 11.7 Aと設定した。図 5.9および 5.10に，上記の条件で設計した両方式のインダク
タンスを適用した場合，G = 1.41，P = 800 Wおよび 2008 Wにおいて，インダクタに流れる電流の
波形を示す。
設定したインダクタンス及び最大電流に対応するインダクタを製作する。磁性材コアを有するギャプ
付きインダクタのインダクタンスを L，最大電流を iL max とする場合，必要となる巻き数 N，コア部分
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図 5.10 設計した従来システムのインダクタの電流波形
ギャップ長 lg は，次式で表すことができる。
N =
LiL max
AeBmax
(5.3)
lg =
µ0NiL max
Bmax
(5.4)
ここで Ae はコアの実効断面積，µ0 は真空の透磁率，Bmax は iL max において許容されるコアの磁束密
度である。Ae，Bmax はコアの形状と材質により異なる。今回は，両回路方式ともコア材料をフェライ
ト材である「N87」，コア形状として PM コアのラインナップから選択し，巻き数とギャップの設計を
行った。
図 5.11に示すフェライト材料 N87の B −H 曲線を示す [89]。図 5.11より磁束密度と磁界の線形性
が確保できる領域として，iL max における最大磁束密度 Bmax を 350 mTと設定した。コアおよびボビ
ンの形状は，図 5.12に示すインダクタの概略図のように，N回巻の巻線部分がボビンとコアの間の空間
に収まるように設定する必要がある。巻線の層数を Nl，巻線の直径を d，コアの内径を Din，ボビンの
直径 Db とするとき，
Nld <
Din −Db
2
(5.5)
を満たす必要がある。巻線の直径 dは，mm2 当たりに流すことのできる電流を 3 A程度と設定し，直径
2 mmの単線を選択した。必要とされる巻き線の巻き数と層数から販売されている PMコアのうち，式
5.5を満たす最小のコアとして，L1 と L2 には，PM 74/59 [90]，Ldc には，PM 87/70 [91]を適用した。
図 5.13に，以上の設計で製作した両方式のインダクタ L1，L2，Ldc を示す。
コンデンサの選定
コンデンサについては，両回路方式において電圧リプル低減するのに充分な静電容量として QZSIは
C1 = C2 = 50 µF，従来システムは Cdc = 100 µFと設定した。実装にはフィルムコンデンサを用いた。
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図 5.11 コア材料 N87の B −H 曲線
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図 5.12 PMコアの概略図
図 5.13 実際に製作したインダクタ
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5.3.3 デバイスの選定
デバイスの選定は，各回路上のデバイスの運転中における最大電圧・電流が耐圧 ·定格電流の 6割以内
に収まるように選定を行った。QZSIのインバータ部 Q1∼6 には，Infineon社で CoolMOSという名称で
販売されている Si-SJ-MOSFET である IPW60R125CP，インピーダンスソース内のダイオード D に
は，Wolfspeed社製の SiC-SBDである C3D30065Dを用いた。従来システムでは，インバータ部 Q1∼6
には，IR社製の還流ダイオード内蔵の Si-IGBTである IRG4PC40UD，昇圧用 DC-DCのダイオード
Ddc には，Wolfspeed社製の SiC-SBDである C3D20060D，及びスイッチ Qdc には QZSIのインバー
タ部分と同様に IPW60R125CP を用いた。昇圧用 DC-DC に Si-SJ-MOSFET を用いることが出来る
のは，ボディダイオードへの通電が生じないためである。
図 5.14は，IPW60R125CPと IRG4PC40UDの V − I 特性上に G = 1.41，Pout = 2008 Wにおけ
るデバイスの実効値電流を示している。図 5.14 より，QZSI 上の Si-SJ-MOSFET の導通損失は，VSI
上の Si-IGBTに比べて低減されている。従って，今回の運転条件では，Si-SJ-MOSFETの搭載により，
QZSIのインバータ部分の導通損失は，Si-IGBTを搭載した VSIに比べて低減することが可能である。
5.3.4 製作した実機
図 5.15に製作した両回路，表 5.25.3に設計の仕様を示す。両回路は，サージ電圧の原因となる寄生イ
ンダクタンスの低減を目的として，銅板によるバスバー構造を適用している。
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図 5.15 製作した各回路の実機 (a) QZSI　 (b) 従来システム
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表 5.2 SJ-MOSFETを適用した QZSIの仕様
Inductor L1, L2 1.60 mH
Inductor core shape PM 74/59
Inductor core material N87(EPCOS)
Inductor wire turns 66.5
Inductor wire diameter 2.0 mm
Inductor wire DC resistance Rwire zsi 48.2 mΩ
Capacitor C1, C2 50 µF
Inverter switches Q1∼6 IPW60R125CP
650 V, 18 A, 125 mΩ
Diode D C3D30065D
650 V, 36 A
表 5.3 Si-IGBTを用いた従来システムの仕様
Inductor Ldc 2.43 mH
Inductor core shape PM 87/70
Inductor core material N87(EPCOS)
Inductor wire turns 87.5
Inductor wire diameter 2.0 mm
Inductor wire DC resistance Rwire dcdc 68.6mΩ
Capacitor Cdc 100 µF
Inverter switches Q1∼6 IRG4PC40UD
600 V, 40 A
Diode Ddc C3D20060D
600 V, 28 A
Switch Qdc IPW60R125CP
650 V, 18 A, 125 mΩ
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5.4 実験による検証と損失解析
5.4.1 運転波形と効率の比較
図 5.16 に Vin = 200 V，G = 1.41，最大出力 Pout = 2.0 kW における両方式の入出力波形を示す。
図 5.16は，上から 1段目より入力電圧 Vin，及び出力線間電圧 vu−v，vv−w，2段目に出力電流 iu，iv，
iw，3段目と 4段目にインダクタ電流 iL と，その電流リプルが最大となる θsec = 0◦ における制御サイ
クル 1周期分の拡大図を示している。両方式において，昇圧動作によって，入力電圧に対して出力線間
電圧の振幅が増加していることが確認出来る。QZSI では，DC リンク電圧の最大値 ˆvpn の値は，出力
する実質的な線間電圧よりも高くなるため，従来システムに比べて高い線間電圧を出力している。また，
出力電流は，どちらの方式においても正弦波電流が得られている。以上の動作から昇圧機能を有するイ
ンバータシステムとして動作していることを確認した。図 5.16(a)，図 5.16(b)の 3，4段目に示す両方
式のインダクタ電流のリプルに着目すると，QZSIでは iL = 1.50 A，従来システムでは ∆iL = 1.77 A
となった。これは，設計値である ∆iL max = 1.2 Aに対して，∆iL が 25%，48%増加したことになる。
リプル増加の原因として，まず，各デバイスおよび受動部品で生ずる電圧降下による出力電圧の低下を
補うために，両方式の上下短絡比 Dsh 及び Duty比が，設計時に比べて増加したことが挙げられる。ま
た，図 5.16(a)，図 5.16(b)の 4段目のインダクタ電流の電流変化率とその時のインダクタ両端電圧から
回路上の実際のインダクタンス値が設計値に比べて減少していること確認できる。今回のインダクタは
iL max = 11.7 Aにおける許容磁束密度 Bmax を 350 mTとして設計を行った。しかし，この磁束密度
では，インダクタ電流の直流成分が小さい場合と比べて，B −H 曲線の直線性が保つことが出来ておら
ず，想定よりも電流リプルが増加してしまったと考えられる。
また，図 5.16(a)，図 5.16(b)の電流波形にはスパイク状の電流が確認される。これは，スイッチング
によりインダクタへの印加電圧の向きが急峻に変化することで，インダクタ内の寄生容量に生じる電流
に起因していると考えられる。この電流に現れたスパイク状の波形に関しては，容量性のフィルタを接
続することによって，外部に与える影響を低減できると考えられる。
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図 5.16 G = 1.41，Pout = 2.0 kWにおける両回路方式の入出力波形 (a) QZSI (b) 従来システム
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図 5.17 各昇圧比および出力電力における損失と効率の比較
5.4.2 各昇圧比における損失の比較
図 5.17に QZSIと従来システムの昇圧比 G = 1.0，1.16，1.41における出力電力に対する効率，損失
の測定結果を示す。G = 1.0，1.16では，QZSIは従来システムと比較して，全運転領域において損失が
低減出来ており，Pout = 2.0 kWにおいて，従来システムに比べて G = 1.0では 12.1 W，G = 1.16で
は 7.5 W損失を低減している。しかし，G = 1.41では，全運転領域で QZSIの損失が従来システムを上
回り，Pout = 2.0 kWにおいて，11.7 W上回っている。
以上の結果より，今回の設計条件において，Si-SJ-MOSFETを用いた QZSIは，Si-IGBTを用いた従
来システムと比べて，低昇圧比における損失低減が可能であることを確認した。一方で従来システムに
比べて昇圧比の増加に対して，損失の増加率が高いことを確認した。
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表 5.4 IGBTとダイオードの線形モデルにおけるパラメータ
Vsat k
IRG4PC40UD 1.04 0.054
IRG4PC40UD (diode) 1.16 0.047
C3D20060D 0.94 0.022
C3D30065D 0.94 0.0135
5.4.3 パワーデバイスの損失分離
各デバイスの導通損失とスイッチング損は，4章で行ったのと同様にオシロスコープから得た出力 1周
期分のデバイス電圧 ·電流から,導通区間とスイッチング区間を判別し，算出を行った。デバイス電圧・
電流の測定は HDO 4034(テレダイン・レクロイ社製)を使用し，波形取得周期 20 msに対してサンプリ
ングを 5 MS/sとした。導通損失は，図 4.15に示す線形近似モデルとデバイス電流から計算を行った。
IPW60R125CPの Ron はデータシートから 125 mΩとし，IGBT及びダイオードの線形モデルは，デー
タシートから算出した表 5.4に示すパラメータを用いた [92–95]。
78 第 5章 Si-SJ-MOSFETを搭載した高効率 QZSI
5.4.4 受動部品の損失分離
両回路方式において，インダクタは損失の発生要因の 1つである。インダクタの損失は，巻き線部分で
生ずる銅損とコア内部で磁束が変化することで生ずる鉄損に分けられる。銅損の中でも直流抵抗により
生ずる銅損は，電流波形とインダクタの直流抵抗を用いて算出可能である。しかし，インダクタは力率
がほぼ 0であるため，ワットメータ等を用いて，表皮効果や近接効果による巻き線の交流抵抗によって
生ずる銅損やコアでの鉄損を測定することは，原理的に困難である。そこで，今回は損失による温度上
昇を利用した熱量測定によるインダクタの銅損と鉄損を含むインダクタ全体の損失の測定を行った [96]。
図 5.18に装置の構成と原理の概要を示す [96]。はじめに，寸法および熱的な条件を揃えた 2つの断熱容
器の片方に電力変換回路に接続されたインダクタ，もう片方には制御可能な電圧源に接続された抵抗器
を設置する。図 5.18(b) に測定中の各断熱箱の温度と，インダクタでの損失と抵抗器の損失を示す。電
力変換回路を運転し，インダクタが損失によって発熱し，容器 1内部の温度が上昇する。そして，容器 1
の温度を目標値として，PI制御を行い，容器 2の温度が容器 1を追従するよう抵抗器に与える直流電力
を制御する。そして，目標値である容器 1の温度と容器 2の温度が十分に追従した際，抵抗器に与えら
れている直流電力がインダクタの損失となる。これにより，低力率かつ高周波で駆動されるインダクタ
の損失を直流値の形で測定する事が出来る。
図 5.19に実際の断熱容器内の様子を示す。断熱容器には，発泡スチロール製の保冷箱を用いた。2つ
の断熱容器を用いるメリットは，1つの断熱容器による測定と比較して，外部の環境の影響を低減できる
ことが挙げられる。各容器には，インダクタと抵抗器の冷却と空気を攪拌するファンが設置されている
が，各容器で用いられるファンの駆動電力は等しいため，測定への影響は発生しない。
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図 5.18 熱量測定による損失の測定 (a) 熱量測定法の概要図 (b) 断熱容器内の温度の変化と電力
図 5.19 インダクタを設置した断熱容器内の様子
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5.4.5 損失解析
図 5.20(a)，図 5.20(b)に出力電力 Pout = 1.2，2.0 kW，昇圧比 G = 1.16，1.41における損失解析の
結果を示す。Otherとなっている損失には，コンデンサに流れる電流による損失や測定上の誤差が含ま
れる。G = 1.16の場合，Pout = 1.2，2.0 kWの両条件において，QZSIの全体損失は従来システムのも
のを下回っている。この時の各方式のインバータの導通損失は，Pout = 1.2，2.0 kWに対し，QZSIは，
それぞれ 5.00 W，13.7 Wであり，従来システムでは 11.4 W，21.3 Wとなった。この結果から，デバ
イスの選定の際に予測した通り，Si-SJ-MOSFETを適用した QZSIは，Si-IGBTを用いた従来システム
と比べてインバータの導通損失が低減することを確認した。
G = 1.41の場合，図 5.20(a)，図 5.20(b)より，QZSIは G = 1.16の場合から回路上の全てのデバイ
ス及び受動部品の損失が増加している。これは，QZSIが昇圧とインバータ動作を融合していることで，
回路上の全ての要素が昇圧動作に寄与するためである。インピーダンスソース部分に着目すると総合昇
圧比 Gの増加に伴って入力電流と印加される電圧が増加することで，デバイス及び受動部品の損失が増
加する。そして，インバータでは，非上下短絡区間に比べて，電流が増加する上下短絡区間の割合が増加
することで，4章の図 4.5(c)で示したようにデバイスに流れる実効的な電流が増加し，導通損失が増加
する。また，Gの増加に伴って，DCリンク電圧のピーク値 vpn が増加するため，インバータで生ずる
スイッチング損失が増加する。
一方，従来システムでは，昇圧比 Gの増加に対して，インバータの損失は変化せず，昇圧用の DC-DC
を構成するデバイスとインダクタの損失のみが増加している。これは，従来システムでは，DC-DCのみ
が昇圧動作に寄与し，Gの増加に対してインバータの運転条件が常に一定となるためである。
以上のことから，今回の設計条件下では，Gが低い領域において QZSIは Si-SJ-MOSFETの搭載に
よって，Si-IGBTを用いた従来システムよりもインバータの導通損失を低減し，システム全体の低損失
化が実現できることを実証した。一方，回路方式に注目すると，昇圧チョッパ回路のみが昇圧に寄与する
従来システムと比べ，インバータの上下短絡によって，回路上の全ての要素が昇圧に寄与する QZSIは，
Gの増加に伴う損失の増加率が高いことを確認した。
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図 5.20 損失解析結果 (a) QZSI (b) 従来システム
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5.5 5章のまとめ
5章では，高性能デバイスである Si-SJ-MOSFETを搭載した QZSIと Si-IGBTを用いた従来システ
ムを比較し，高性能デバイスを搭載した QZSIが優位な運転領域とその要因を明らかにすることを目的
とした。
上下短絡動作によりボディダイオード無通電運転を実現した QZSI では，QZSI 上の全てのデバイス
を Si-SJ-MOSFET にすることが可能である。よって，従来の補助回路による逆回復電流の抑制や部分
的に Si-SJ-MOSFET を適用する従来の方法に比べて，より直接的にデバイスの能力を享受することが
出来る。
製作した 2 kW級の実機は，過大な逆回復現象を発生せず，昇圧機能を有する Si-SJ-MOSFETを搭
載したインバータシステムが実現できることを実証した。損失解析により，昇圧比が低い領域において，
Si-SJ-MOSFETを搭載した QZSIは，インバータ部分の導通損失を低減により，Si-IGBTを搭載した従
来システムに比べて低損失化が可能なことを明らかにした。しかし，回路動作上，昇圧とインバータ動
作を融合した QZSIは，昇圧比の増加に伴い，回路上の全ての要素の損失が増加するため，昇圧比が高い
領域では，昇圧による損失増加が DC-DC部分のみの従来システムに比べて，効率が低下することが明
らかになった。
これら結果から，Si-SJ-MOSFET を搭載した QZSI は，現状の Si-IGBT が中心となっている出力
200V程度のアプリケーションにおいて，従来システムよりも高効率なインバータシステムが提供するこ
とが可能である。一方で，QZSIの特性上，昇圧比に対する損失の増加率が高いため，比較的昇圧比が少
ない領域での運用が望ましい。パワーコンディショナやモータドライブシステムでは，運用条件を適切
に設定することで昇圧動作を抑えて運転することが可能であり，提案システムの導入による低損失化が
望めると考えられる。
よって，本章で提案する Si-SJ-MOSFETを搭載したQZSIは，Si-IGBTを用いた従来システムに比べ
て低昇圧比の運転領域において，デバイスの低オン抵抗を活かした低損失化が可能であると結論付ける。
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第 6章
インダクタ小型化のための最適制御
6.1 6章の概要
6章では，高性能デバイスを搭載した QZSIの高出力密度化に向け，インダクタの小型化するための上
下短絡区間の配分の最適化する制御を提案する。
QZSIにおいて，インピーダンスソースの体積は，出力密度に大きな影響を与えており，特に昇圧動作
を担うインダクタの小型化が必要である。インダクタの小型化には，電流リプルを低減する必要がある。
先行研究では，制御周波数の増加や，スイッチングパターン，特に上下短絡動作の挿入位置や回数を変え
ることにより，発生する電流リプルを低減する検討が行われてきた。本研究で提案するボディダイオー
ド無通電運転は，スイッチングパターンの切り替わりの際に上下短絡動作を挿入することが必要であり，
上下短絡動作の挿入する位置には制限が伴う。
そこで本章では，ボディダイオード無通電運転を維持しつつ，インダクタ電流のリプルを低減する制
御方法として，各上下短絡区間の時間幅を可変とする制御を提案する。この提案制御は，上下短絡区間
を一定分割した制御法に比べて，電流リプルを 27.8%低減することが可能である。
はじめに，これまでに提案されてきた制御方式の特徴について述べる。次に，提案制御の上下短絡区
間の制御方法について示し，一定分割して上下短絡動作を実行した場合の従来制御と電流リプル低減能
力の比較を行う。そして，実機上において提案制御と従来制御の各昇圧比，電圧利用率におけるリプル
低減能力について実測値と計算値との比較を行う。また，変換器の性能に与える影響を明らかにするた
めに，インダクタ電流と出力波形への影響を周波数解析，損失の比較による変換効率への影響を評価す
る。最後に，この制御方式がインダクタの体積に対してどの程度削減効果があるのかを述べる。
6.2 従来のインダクタの小型化にむけた検討
最も基礎的な検討として行われてきたのが，高周波駆動が可能なデバイスを用いてインバータ部の駆
動周波数を増加させることである。特に高性能デバイスである SiCデバイス，GaNデバイスは ZSIの高
周波駆動を達成するという目的においても搭載が検討されてきた。文献 [16] の Si-IGBT を用いた検討
ではインバータの制御周波数は 10 kHzに設定されており，1レグ短絡を用いているためデバイスの駆動
周波数も同値である。文献 [97]- [100]では SiC-MOSFETや GaNを搭載し制御周波数を 100 kHz以上
に増加することで，インダクタの小型化を行っている。一方，制御周波数の増加は，スイッチング損失や
デバイスに生ずるサージ電圧の大きさとのトレードオフによって制限される。これらは，デバイスのス
イッチング速度だけでなく，主回路上の寄生インダクタンスをはじめとする実装条件にも依存する。特
に ZSIは，従来の VSIと異なり，DCリンク部分にコンデンサを接続できないため，スイッチング時に
インバータ部分の寄生インダクタンスで生ずるサージ電圧が大きくなる傾向がある [101]。文献 [84, 101]
では，サージ電圧低減のための電流経路に着目したバスバー構造の適用や，新たにダイオードやコンデ
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ンサを DCリンク部分に接続し，スナバ回路として動作させることが提案されている。従って，ZSIで
は電流リプルの低減は，デバイスや実装に依存するインバータの高周波駆動だけでなく，電流リプルを
決定する変調方式やスイッチングパターンの配分等の制御方法にも着目する必要がある。
ZSI のインダクタの電流リプルは，インバータ部分の上下短絡区間における電流の増加と，非上下短
絡区間における電流の減少によって決定される。そしてこれらの区間は，ZSI のインバータの変調によ
り各制御サイクルにおいて変化する。変調方法を選ぶ基準として，非上下短絡区間における DC リン
ク電圧の利用率が高く，より少ない上下短絡比 Dsh で高い総合昇圧比 G が得られる変調方式が適する
と考えられる。ZSI の主な変調方式には，三角波比較 PWM 方式に基づく Simple-boost control [16]，
Maximum boost control [21]，Constant maximum boost control [22]と空間ベクトルを用いる SVM
方式 [28]が存在する。特に，スイッチングパターンの配分と 3レグ短絡動作の実現に着目し，3章でボ
ディダイオード無通電運転の実現において適用した SVM方式は，線間電圧を正弦波化することを基準
としており，特別な指令値を与えずに DCリンク電圧の利用率を 1.15倍にする三次高調波注入法を用い
た Simple-boost controlや Constant maximum boost controlと同等の電圧利用率を実現できる [28]。
同じ運転条件において，Maximum boost control は，ゼロベクトルを全て上下短絡動作として使用す
るため，ゼロベクトルが発生しないことによって，他の方式よりも電圧利用率を高めることが可能であ
る [21]。しかし，常に実行される上下短絡比が，出力電圧の位相によって変化するため，各部の電圧 ·電
流に 6ω の振動が発生する。よって，コンデンサ電圧の直流値を用いた昇圧比の管理が難しくなることが
懸念される [14]。[21]
スイッチングパターンの分割や配置の面からも電流リプルの低減が検討されてきた。ZSI を含め電力
変換器では，制御サイクル内のスイッチングパターンを並び替えると生ずるリプルが変化するが得られ
る平均値は変化しない。従って，ZSI では，上下短絡区間と非上下短絡区間の分割や配置を見直すこと
で，電流リプルの低減が可能となる。
文献 [21, 22]のように初期に提案された三角波比較 PWM方式では，上下短絡動作が負荷側から見た
時にゼロベクトルと等しいことを利用して，インバータ動作においてゼロベクトルが生ずるキャリア波
の山と谷で上下短絡動作の指令値を比較させることによって，ゼロベクトルの一部を上下短絡動作とし
ていた。この方式では非上下短絡区間でのスイッチングパターンの切り替えは，電流リプルの低減に寄
与しない。また，3章で提案したボディダイオード無通電運転を実行することが出来ない。
そこで，上下短絡動作をゼロベクトルを一部としてではなく，いくつかに等分し制御サイクル内で配置
することで電流リプルを低減する制御が三角波比較 PWM方式および SVM方式で提案されている。三
角波比較 PWM方式については，文献 [23]で 1つのレグに対して 2本の指令値を作ることでスイッチン
グパターンの間に上下短絡動作を挿入する方法が提案されている。しかし，この提案では，指令値が各相
ごとに独立しているため 1レグ短絡しか実行することが出来ず，損失の低減につながる 3レグ短絡動作
を実装することが出来ていない。SVM方式についても上下短絡動作の配置と数によって ZSVM6 [25]，
ZSVM4 [26]，ZSVM2 [27]，ZSVM1 [28]が提案されている。しかし，これらの制御は，3章で提案した
上下短絡動作と非上下短絡動作を個別に計算し，制御サイクル内で再分配を行う方法と異なる。通常の
VSIで用いられる SVMのベクトル計算によって得られた Active区間のベクトルをオーバーラップさせ
ることで上下短絡動作を生成する。従ってこれらの方式においても，文献 [23]と同様に各レグごとに指
令値が独立しているため，スイッチングパターンの切り替わりの際に実行されるのは 1レグ短絡となり，
3レグ短絡を実施することが出来ない。また，これらの提案では，上下短絡動作の分割幅を等分して扱っ
ている。そのため，Active区間中の 2種類スイッチングベクトルの内，1つのスイッチングベクトルの
みが実行される区間では，分割した上下短絡区間が 2つ連なることで，電流リプルが増加してしまう課
題がある。
上下短絡区間が連続することで生ずる電流リプルの増加を防ぐために，文献 [24]では，文献 [23]の制
御方法に対して，2本の指令値の振幅を個別に制御し，各上下短絡区間の幅を全体の電流リプルの振幅が
対称になるように配分し，電流リプルを低減することを提案している。この方法は制御周波数や上下短
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絡動作の挿入回数を増加させることなく，電流リプルを低減する事が出来る。しかし，独立した 2本の指
令値を導出するための詳細について文献中では述べられていない。検討した運転条件の範囲や電圧利用
率についても限定的であり，より幅広い運転条件での有効性について検討する必要がある。そして，こ
の方法においても 3レグ短絡を実装することは出来ていない。
上下短絡区間の分割数と挿入位置を固定する代わりに，Active区間を分割する制御も提案されている。
文献 [29]では，Active区間の一部を分割し，挿入する上下短絡区間の配置を均等に近づけることで電流
リプルを低減することが提案されている。しかし，スイッチングパターンの切り替えの際に上下短絡動
作を挿入していないため，ボディダイオード無通電運転を達成することが出来ない。
本章では 3章で提案した SVM方式によるボディダイオード無通電運転を可能とする制御方式に対し
て，上下短絡動作の配分の最適化を行うことによって電流リプルの低減を実現する。本方式は SVM方式
の特長である計算により直接スイッチングパターンの実行時間を導出することが出来ることを利用して
おり，文献 [24]に比べて，より明瞭な実装とインダクタの設計の条件を提示することが可能である。ま
た，三角波比較 PWM方式に対して SVM方式は，DCリンク電圧の利用率が高いため，同じ入出力条
件であれば，より電流リプルを抑えることが可能である。
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提案するボディダイオード無通電運転と電流リプルを低減する制御方法の動作とその実装方法につい
て述べる。図 6.1は，提案制御を適用した際の制御サイクル中での各スイッチングパターンの実効時間
と発生する電流リプルを示している。運転条件として電圧利用率m = 1，Dsh = 0.3334を設定し，θsec
は，図 3.9(b)で示したように指令値ベクトル vref がセクタ上でスイッチングベクトル Aとがなす角度
を示している。縦軸の電流リプルは，振幅が最大となる図 6.1(a)に示す θsec = 0◦ の際の振幅によって
正規化されている。図 6.1からも明らかなように，この制御の特徴は，Active区間 A，B で生ずる電流
リプルが平均値に対して常に対称となるように各上下短絡区間 S1−3 の幅を最適化することで電流リプル
の増加を抑えていることである。次に各上下短絡区間の導出法について示す。
図 6.1の上下短絡区間 S1−3 は Zero区間 Z000 と Active区間 Aに挟まれた上下短絡区間 S1，Active
区間 A，B に挟まれた上下短絡区間 S2，Active区間 B と Zero区間 Z111 に挟まれた上下短絡区間 S3
とする。各上下短絡区間 S1−3 の実行時間は，tsh1，tsh2， tsh3 である。図 6.1より A，B は Active区
間であり，図 3.9(b)に示したセクタ上のスイッチングベクトルA, B が実行される区間である。制御サ
イクル内の A，B の合計実行時間 ta および tb は，式 3.3，3.4によって求めることが出来，各 A，B 区
間 1つあたりの実行時間は，2分割され，ta2，tb2 となる。Z は，ゼロベクトルを実行する Zero区間であ
り各図の中央部分はゼロベクトル 111，両側は 000が実行される。制御サイクル内の Z の合計実行時間
は tz は式 3.5で求められる。Z の実行時間は制御サイクル上では 4分割され， tz4 となる。
上下短絡区間 S1−3，Acive区間 A，B，Zero区間 Z における 電流の変化を∆iLsh，∆iLa，∆iLb, ∆iLz
とすると次式で表すことが出来る。
∆iLsh =
1
L
vc1t (6.1)
∆iLa = − 1
L
(vc1 − Vin)t (6.2)
∆iLb = − 1
L
(vc1 − Vin)t (6.3)
∆iLz = − 1
L
(vc1 − Vin)t (6.4)
tには，それぞれの区間に対応するスイッチグパターンの実行時間が代入される。
上下短絡区間 S1 の実行時間 tsh1 は，S1 におけるインダクタ電流の増加と，隣り合う区間である Zero
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区間 Z と Active区間 Aの半分の区間で生ずるインダクタ電流の減少が等しくなる条件から
1
L
vc1tsh1 =
1
L
(vc1 − Vin) ta
4
+
1
L
(vc1 − Vin) tz
4
(6.5)
となり，制御サイクル中の Ssh1 の実行割合を dsh1 とすると
tsh1 =
dsh1
2
Tcontrol =
(da + dz)Dsh
4(1−Dsh) Tcontrol
=
(1− db −Dsh)Dsh
4(1−Dsh) Tcontrol
(6.6)
と求める事が出来る。同様に上下短絡区間 S3 の実行時間 tsh3 は，S3 におけるインダクタ電流の増加と，
隣り合う区間であるゼロベクトル区間 Z とアクティブ区間 B の半分の区間で生ずるインダクタ電流の減
少量が等しくなる条件から
1
L
vc1tsh3 =
1
L
(vc1 − Vin) tb
4
+
1
L
(vc1 − Vin) tz
4
(6.7)
となり，制御サイクル中の Ssh3 の実行割合を dsh3 とすると
tsh3 =
dsh3
2
Tcontrol =
(db + dz)Dsh
4(1−Dsh) Tcontrol
=
(1− da −Dsh)Dsh
4(1−Dsh) Tcontrol
(6.8)
と求める事が出来る。
そしてアクティブ区間 A，B に挟まれた上下短絡区間 S2 の実行時間 tsh2 は，制御サイクル中に実行さ
れる上下短絡時間 tsh の半分となる tsh2 から tsh1，tsh3 を引くことで導出する事が出来る。従って，tsh2
および制御サイクル中の Ssh2 の実行割合を dsh2 とすると
tsh2 =
dsh2
2
Tcontrol =
Tsh
2
− tsh1 − tsh3 (6.9)
となる。
図 6.2は，図 6.1と同じ条件下での θsec に対する各制御サイクル中の各スイッチングパターンの実行
比率の変化を示している。この図よりDsh > 0の条件において，dsh1−3 は θsec によらず常に 0とならな
いため，提案制御はボディダイオード無通電運転に必要な上下短絡動作を介したスイッチングパターン
切り替えが可能である。
図 6.1より，提案制御において電流リプルが最も大きくなるのは，Active区間 A，B が最も長く実行
される図 6.1(a)と 6.1(e)に示される θsec = 0◦ と 60◦ の場合である。この時に提案制御において生ずる
電流リプルの最大値 ∆iLmax prop は
∆iLmax prop =
1
L
[
vc1
Dsh
2
− (vc1 − Vin)dz
2
]
Tcontrol
(θsec = 0
◦, 60◦)
(6.10)
となる。これは，図 6.1(a)と 6.1(e)の中央の上下短絡区間における電流増加が，Zero区間における電流
減少を上回る vc1Dsh4 ≥ (vc1 − Vin)dz2 において成立する。逆に，電圧利用率 msvm の低下により，Zero
区間における電流減少が上下短絡区間における電流増加を上回る vc1Dsh4 < (vc1 − Vin)dz2 の条件下では，
電流リプルの最大値 ∆iLmax prop は，Zero区間にのみ依存し
∆iLmax prop =
1
L
(vc1 − Vin)dz
2
Tcontrol.
(θsec = 0
◦, 60◦)
(6.11)
となる。
6.3 上下短絡区間の配分の最適化による受動部品のリプルの低減 87
-1
0
1
A AS2
S3
S1 S1S2
S3Z ZZ Z
0 TcontrolControl cycle
C
u
rr
en
t 
ri
p
p
le
 [
a.
u
.]
(a)
-1
0
1
B A
S3
S1 S2 S1
S3Z ZZ Z
0 TcontrolControl cycle
C
u
rr
en
t 
ri
p
p
le
 [
a.
u
.]
BS2A
(b)
-1
0
1
B AS1 S2 S1
0 TcontrolControl cycle
C
u
rr
en
t 
ri
p
p
le
 [
a.
u
.]
BS2A S3S3
(c)
-1
0
1
B A
S1
S2
S1Z ZZ Z
0 TcontrolControl cycle
C
u
rr
en
t 
ri
p
p
le
 [
a.
u
.]
BS2A S3 S3
(d)
(e)
図 6.1 提案制御における各 θsec におけるスイッチングパターンとインダクタの電流リプル (a)
θsec = 0
◦ (b) θsec = 15◦ (c) θsec = 30◦ (d) θsec = 45◦ (e) θsec = 60◦
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図 6.2 θsec に対する制御サイクル内での各スイッチングパターンの実行率の変化m = 1，Dsh = 0.3334
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6.4 従来制御との比較
図 6.3は，3章で提案した 6等分された上下短絡区間を有する従来制御方法のスイッチングパターンと
生ずる電流リプルを図 6.1と同じ運転条件の場合について示している。縦軸の電流リプルの振幅は，提案
制御の電流リプルの振幅が最大となる図 6.1(a)に示す θsec = 0◦ の際の振幅によって正規化されている。
図 6.3より，従来の制御では θsec = 0◦ において S2 と S3，θsec = 60◦ では S1 と S2 が連続して実行さ
れることによって，S1−3 の幅を制御する提案制御と比べて電流リプルの振幅が増加している。この時発
生する電流リプルを ∆iLmax conv とすると
∆iLmax conv =
1
L
[
vc1
2Dsh
3
− (vc1 − Vin)dz
2
]
Tcontrol
(θsec = 0
◦, 60◦)
(6.12)
となる。式 6.12は，vc1Dsh3 ≥ (vc1−Vin)dz2 かつ θsec = 0◦, 60◦ において成立し，mの低下により，Zero
区間での電流減少が支配的となる vc1Dsh3 < (vc1 − Vin)dz2 では
∆iLmax conv =
1
L
(vc1 − Vin)dz
2
Tcontrol
(θsec = 0
◦, 60◦)
(6.13)
となる。
図 6.4は，提案制御と従来制御の各 θsec および m = 1とした際の Gに対する電流リプルの最大振幅
を示している。図 6.4より，提案制御は，任意の θsec および Gに対して従来制御に比べて電流リプルの
最大値を 27.8%低減出来る。
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図 6.3 従来制御における各 θsec におけるスイッチングパターンとインダクタの電流リプル (a)
θsec = 0
◦ (b) θsec = 15◦ (c) θsec = 30◦ (d) θsec = 45◦ (e) θsec = 60◦
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図 6.5 DCリンク電圧利用率mに対する電流リプルの変化 (θsec = 0◦, 60◦)
図 6.5は，DCリンク電圧利用率 mに対する電流リプルの変化を表したもので，式 6.10–6.13に対し
てコンデンサ電圧 vc1 を決定するDsh を一定としてmを低下させた場合を示している。両制御の電流リ
プルは，mが低下する事によって Active区間の幅が減少するのに伴って減少するが，mが一定の値に
達すると Zero区間で生ずる電流リプルが支配的となり，電流リプルは増加を始め，最終的に両制御で生
ずる電流リプルの幅は一致する。電流リプルの増減が変曲点を迎える際のmは，式 6.10，6.12より，提
案制御では 4
3
√
3
，従来制御では 1√
3
であり，提案制御の方がmが低い領域においても電流リプルの低減
能力を維持することが可能である。
ZSIの運転は常に電圧利用率m = 1とし，上下短絡比Dsh の制御によってのみで昇圧比を変更するこ
とで，最も電圧利用率を高くする事が出来る。一方，先行研究ではmとDsh を個別に制御することが提
案されている [102, 103]。文献 [102]では，インピーダンスソース上のコンデンサ C1 にバッテリを接続
した ZSI が提案されており，バッテリの電力制御に Dsh，出力波形の制御に m を割り当てることで独
立した制御を実現している。文献 [103]では, 分散電源向けの ZSIにおいてmと Dsh を独立して制御す
ることで, 制御性を向上できることが提案されている。提案制御は，ZSIの方式に関係なく適用可能であ
る。従って，図 6.5の結果は，これらの先行研究で提案されてきたm < 1となる条件下においても提案
制御の電流低減能力は有効である事を示している。
そして，提案制御は図 6.1と図 6.3から明らかなように上下短絡区間の幅の最適化を行っているのみで
ある。即ち，制御サイクル中の上下短絡の挿入回数とデバイスの駆動回数は等しく，同じ制御周波数の
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場合，提案制御の導入によってスイッチングに起因する損失は増加しない。従って，提案制御を用いる
ことで同じ駆動周波数であれば，よりインダクタの小型化が可能であり，逆にインダクタの体積を変え
ずに駆動周波数を低減することでスイッチングに起因する損失を低減することが出来，ZSIの設計の自由
度を広げる事が可能である。
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6.5 実験による検証
6.5.1 実験回路
提案制御の電流リプル低減能力の検証を行うために 3 kW級 QZSIを製作し，提案制御および従来制
御を実装した際の各出力電力 Pout，総合昇圧比 G，電圧利用率mにおけるリプル電流の低減能力の測定
と比較を行った。
図 6.6 に製作した QZSI の実機，仕様を表 6.1 に示す。インバータ部分には，SiC-SBD を持たな
い SiC-MOSFET である SCT2080KE(ROHM 製)，インピーダンスソース部分には SiC-SBD である
SCS230KE2(ROHM製)を用いた。インダクタ L1，L2 は，2つの巻線で 1つのコアを共有したものを
用いている。これは，QZSI上の L1，L2 に流れる電流が等しい事を利用しており，2つのインダクタが
運転している際に各コイルで生ずるインダクタンスは 1.07 mHとなる。コンデンサ C1，C2 は，スイッ
チングにより生ずる電圧リプルが充分に小さくなるように 50 µFを設定した。図 6.7に示すように，回
路構造には，デバイスに生ずるサージ電圧の原因となる電流経路上の寄生インダクタンスを低減のため
に，銅板を貼り合わせたバスバー構造を採用した。
制御の実装は，3 章と同様に DSP と FPGA を用いており，DSP 上で A，B，Z の実行時間を基に
S1−3 の実行時間を計算し，FPGA が各区間の配列の並び替えを行い，スイッチングパターンの生成す
る。S1−3 を実行する際のスイッチングパターンには，3レグ短絡を設定しており，ボディダイオード無
通電運転が可能である。
6.5.2 電流リプル低減効果
図 6.8は，両制御における Pout = 3.1 kW，G = 2.0(m = 1，Dsh=0.3334)での入出力波形を示して
いる。上段にコンデンサ電圧 vc1，出力線間電圧 vu−v，出力 U 相電流 iu，下段にはインダクタ電流 iL
電流リプルが最も増加する θsec = 0◦ 付近を拡大したものを示している。図 6.8より入力電圧 240 Vに
対して，式 2.15に従い，コンデンサ電圧 vc1 は 480.8 V，出力線間電圧 vu−v の最大値は式 2.14に従い
Capacitor C1, C2
Inverter Q1-Q6
Gate driver
Diode DInductor L1, L2
図 6.6 製作した SiC-MOSFETを用いた 3 kW級 QZSI.
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表 6.1 実験に使用した 3 kW級 QZSIの仕様
Input voltage Vin 240, 267, 300 V
Output voltage Vll 340 V
Output frequency fout 200 Hz
Control frequency fcontrol 20 kHz
Total boost ratio G 2.0, 1.8, 1.6
Capacitor voltage vc1 480.8 V
Inverter switches Q1-Q6 SCT2080KE
1200 V, 40 A, 80 mΩ
Diode D SCS230KE2
1200 V, 30 A
Capacitor C1, C2 50 µF
Inductance L1, L2 1.07 mH
Lo
Ro
U
Inverter
D
Vin
C2
C1
L1L2
Impedance source 
V
W
(a)
Film Capacitor
Switching device 
(SiC-MOSFET)
U V W
Current flow
Diode
(SiC-SBD)
InverterImpedance source
(b)
図 6.7 採用したバスバー構造 (a) QZSIを構成する 4つの節点 (b) バスバーの構造
720 V に達しており，昇圧動作が設定した Dsh に従って行われていることが確認できる。出力電流 iu
は，設定した出力周波数 fout = 200 Hzに等しく，歪の少ない電流波形が両制御で得られた。インダク
タ電流 iL は，提案制御の電流リプル ∆iL が 3.55 Aに対して，従来制御では 4.75 Aとなっており，提
案制御による電流リプルの低減を確認した。以上の結果から両制御方式において昇圧 ·インバータ動作が
設定通り行われていること，提案制御によるリプル電流の低減効果を確認した。
図 6.9 に各昇圧比 G および出力電力 Pout における提案制御と，従来制御において発生した電流リプ
ルの測定値と式 6.10 と 6.12 を用いて得られた計算値との比較を示す。この実験では，DC リンク電圧
利用率m = 1，出力線間電圧 Vll = 340 Vに固定し，入力電圧 Vin を 300，267，240 V，総合昇圧比を
G = 1.6，1.8，2.0となるように上下短絡比 Dsh を設定した。測定された各電流リプルから提案制御は，
従来制御に比べて電流リプルを 22.6–27.8% 低減しており，これらの結果は図 6.9 上に示すように計算
値とよく一致している。従って，式 6.10と 6.12による電流リプルの計算結果が有効であることを確認
した。
図 6.10に提案制御と，従来制御においてコンデンサ電圧 vc1 を一定として，DCリンク電圧利用率m
を変化させた場合の電流リプルの測定値と，式 6.10–6.13 を用いて得られた計算値との比較を示す。こ
の実験では Vin = 240 V，vc1 = 480.8 Vとなるように Dsh を制御し，mを 1–0.4に変化させる。この
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時，ZSIが低電力域の運転において，過剰な昇圧比が発生する不連続モード [84–88]に陥らないように，
Pout = 0.9–1.11 kWの範囲で運転が行われるように負荷の調整を行った。測定された各電流リプルから
mが減少した状態においても，提案制御の方が従来制御に比べて電流リプルを低減可能なことを確認し
た。また，測定された電流リプルは，計算値とよく一致しており，式 6.10–6.13が有効であることが確認
された。
図 6.9および図 6.10の結果から，提案制御は各 Pout，G，mにおいて，従来制御よりも電流リプルの低
減が可能である。また，従来制御，提案制御共に，生ずる電流リプルの最大値を得るための式 6.10–6.13
を用いて得られた電流リプルと実験値はよく一致しており，この式を用いることで，運転条件から必要
となるインダクタンス及び電流リプルを得ることが可能である。
(a) (b)
図 6.8 G = 2.0(m = 1，Dsh = 0.3334)，Pout = 3.1 kWにおける入出力波形 (a) 提案制御 (b) 従来制御
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図 6.9 G = 1.6, 1.8, 2.0, Pout = 1.1, 1.9, 3.1
kWでの電流リプルの測定値と計算値の比較
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図 6.10 vc1 を一定として m を低減した際の電
流リプルの測定値と計算値の比較
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6.5.3 入出力電流波形と損失への影響
図 6.11は，図 6.8の運転条件である Pout = 3.1 kW，G = 2.0(m = 1，Dsh=0.3334)における両制御
のインダクタ電流 iL の周波数解析の結果を示している。両制御において最も大きな周波数成分は，制御
周波数の 2倍となる 40 kHzであり，両制御の結果は，提案制御で得られた 40 kHzの成分の振幅によっ
て正規化されている。提案制御は従来制御に比べ，電流リプルの低減によって 20 kHz付近に生ずる成分
を 70%以上低減しており，合わせて 40 kHzの成分も低減されている。この結果は，制御周波数を高く
した際にインダクタの巻線の交流抵抗で生ずる銅損の低減，低くした際にはインダクタで生ずる可聴域
のノイズを低減することに効果があると考えられる。また，提案制御では，40 kHz以上の高周波数の成
分が増加していないため，交流抵抗での銅損や鉄損をはじめとする高周波数の成分によってインダクタ
で生ずる損失への影響が少ないと考えられる。
図 6.12は，図 6.8の運転条件における両制御の出力電流 iu の周波数解析の結果を示している。これら
の結果は，出力周波数の基本波成分 200 Hzの振幅により正規化されている。この結果から提案制御の導
入によって，出力電流に高調波が発生していないことが確認できる。なぜなら，制御サイクル中のスイッ
チングパターンの配分を制御しているのみであり，制御サイクル中に出力される平均値は変化しないか
らである。従って，提案制御の導入による出力電流波形の劣化は生じない。
図 6.13は，両制御を適用した際の各 Gにおける損失 ·変換効率を示している。両制御の間で損失 ·変
換効率に大きな違いがないことが確認できる。これは，提案制御を導入してもスイッチングパターンの
配分が変わるのみであり，流れる電流の直流成分，スイッチング損失が発生する上下短絡動作の挿入回
数が変化しないためである。図 6.11で示したようにインダクタ電流の交流成分が低下したことによって
インダクタで生ずる交流成分に起因した損失は低減できるが，その大きさは小さく，変換効率への影響
は無視することが出来る。しかし，提案制御による電流リプルの低減を考慮してインダクタを再設計す
ることが出来れば，従来制御に用いたものに比べて，巻数を低減出来る。従って，インダクタの直流抵抗
を低減する事が出来るため，回路全体の損失を低減する事が出来る。
図 6.11-6.13の結果から，提案制御の導入によって入出力電流波形の歪や損失が増加しないことを確認
できた。従って，提案制御に基づいて設計したインダクタを搭載することで従来制御を適用した場合に
比べて，インダクタの損失と体積の低減が可能である。
(a) (b)
図 6.11 G = 2.0，Pout = 3.1 kWにおけるインダクタ電流の周波数解析結果 (a) 提案制御 (b) 従来制御
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(a) (b)
図 6.12 G = 2.0，Pout = 3.1 kWにおける出力電流 iu の周波数解析結果 (a) 提案制御 (b) 従来制御
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図 6.13 両制御方式適用時の損失と効率の比較
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6.6 提案制御によるインダクタの小型化
提案制御の従来制御に対する，インダクタの体積の削減への寄与について検討する。インダクタの体
積の指標として用いられる Area product [104]によれば，インダクタの体積はインダクタンス L，イン
ダクタ電流の実効値 IL rms，インダクタ電流の最大値 IL peak より，体積指標を AL とすると
AL ∝ LIL rmsIL peak (6.14)
と表すことが出来る。今回の実験では，同じインダクタを用いた場合，提案制御は，従来制御に比べてイ
ンダクタ電流のリプルを 27.8%低減可能である。言い換えれば，両制御を適用した際のインダクタを設
計する場合，IL rms，IL peak を等しく設定した場合，提案制御により，インダクタンス Lを 27.8%小さ
くすることが可能である。従って，インダクタの体積は，Area productの観点からリプル低減能力と同
じ 27.8%低減される。
図 6.14に，5章において，設計した QZSIおよび昇圧用 DC-DCのインダクタと，提案制御を QZSI
に適用し，同じ IL rms，IL peak において設計した場合の Area productによる体積の比較を示している。
5章で設計した条件下で，QZSIの L1，L2 の Area productの合計は従来システム上の Ldc の，1.32倍
であった。ここに提案制御を適用することで，同じ電流条件であれば，QZSIの L1，L2 を 1.60 mHから
1.16 mHに低減することが出来る。これにより，提案制御適用時の Area productの合計は 0.301とな
り，QZSIは，損失を増加させずに従来システムと同等の体積にまでインダクタの小型化が可能になる。
しかし，5章の設計条件では，QZSIが不連続モードに陥らないことを前提としてインダクタの設計を
行っている。従来システムの DC-DC の動作上，不連続モードは，インダクタの電流リプルの下端が 0
に接触するまで発生しないため，QZSIに比べて電流リプルの幅は更に大きくすることが可能である。そ
のため，総合的に QZSIと従来システムにおける体積の比較，および提案する制御の能力を評価するに
は，駆動周波数と損失，及びインダクタの設計の関係を明らかにする必要がある。この検討を進めるこ
とは，QZSIに適した高性能デバイスに求められる性能，および搭載した際の効率や出力密度への影響を
明らかにすることにもつながる。
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図 6.14 5章で製作したインダクタの Area productによる体積の評価
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6.7 6章のまとめ
6章では QZSIの高出力密度化に向けた制御による受動部品の小型化として，上下短絡区間の配分の最
適化によるインダクタの小型化を提案し，実機実験によってその効果を実証した。本研究で提案した制
御法は，3，4章において提案した制御法を基に，スイッチングパターンの切り替わりの際に挿入する 3
レグ短絡動作の区間を可変とすることで，ボディダイオード無通電運転を維持しつつ，電流リプルを従
来の上下短絡動作を一定の分割して挿入する制御に比べて，27.8%低減する。提案制御と過去に提案さ
れてきた制御の大きな違いは，過去の制御では上下短絡区間を可変は実現していたが，変調方式の関係
により電圧利用率が低く，上下短絡動作は，1レグ短絡動作に限定されており，高性能デバイスを活かす
ことが出来なかった点である。
実機による検証では，3 kW級 SiC-MOSFETを搭載した QZSIを製作し，各運転条件における提案
制御と従来制御の電流リプルの比較を行った。実験結果より，提案制御の電流リプルの低減量は，本章
で導出した計算結果と一致することを確認した。よって，本章で導出した式を用いて提案制御を適用し
た際に必要なインダクタンスを設計することが可能である。また，入出力電流波形の周波数解析と損失
測定から提案制御によるインバータシステムの性能の低下が生じないことを明らかにした。
インダクタの体積評価の指標である Area productを用いて提案制御を適用した際のインダクタの小型
化について，試算を行った。Area product上，提案制御は従来制御に比べて，インダクタの体積を電流
リプル低減量と同じ 27.8%低減可能である。低インダクタンス化による巻き線の低減に伴う銅損の低減
が可能である。また，提案制御を 5章で製作した QZSIのインダクタの設計に適用した場合，従来回路
と同程度までインダクタを小型化が可能となる。これは，高性能デバイスを搭載した QZSIをボディダ
イオード無通電運転を維持しつつ，従来システムよりも高効率かつ高出力密度なインバータシステムが
実現できる見込みがあることを示している。
よって，6章では，提案した制御方法を高性能デバイスを搭載した QZSIをはじめとする ZSIの高出
力密度化を実現するための制御方法として有効であると結論づける。
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結論
本研究の目的は，電力変換器の高い次元での高効率化と高出力密度化の実現において，デバイス ·回路
·制御を融合させ，互いの課題を補い，その性能を引き出しあうことができるインバータシステムを提案
することである。この目的を達成するために，高性能デバイスの特性を活かしたインバータシステムを
実現する方法として，上下短絡動作によって昇圧・インバータ動作を融合したインピーダンスソースイ
ンバータ (ZSI)に着目した。
本論文では，以下のことを明らかにした。
• 高性能デバイスの応用において課題であるMOSFETのボディダイオードの通電を ZSI方式にお
いて上下短絡動作を行うことで回避できることを明らかにした。そして，そのための制御方法を
提案した。この制御方式は，インバータを短絡させる三相 ZSIであれば，インピーダンスソース
の方式が異なっても適用可能である。
• 高性能デバイスの特性を考慮した上下短絡方式として，短絡動作時には，全てのレグを上下短絡さ
せる 3レグ短絡用いることによって，ZSIの導通損失，ターンオン損失が低減可能なこと，ターン
オフ損失は，上下短絡方式に関わらず，デバイスの寄生容量によって決定されることが分かった。
この検討により ZSI上のスイッチング現象の特徴を明らかにすることが出来た。この 3レグ短絡
は，ボディダイオード無通電運転を可能とする制御と共に任意の三相 ZSIに適用出来，損失の低
減を可能に貢献する。
• 従来システムにおいて搭載が不可能だった Si-SJ-MOSFETを ZSIへ搭載することで，上下短絡
動作による逆回復現象の回避と Si-SJ-MOSFET の特長である低オン抵抗特性を活かした高効率
化が可能なことを明らかにした。損失解析により，ZSIは，回路動作の特徴上，昇圧比の増加に伴
う損失の増加率が，従来システムに対して大きく，提案するシステムは低昇圧比の領域で有効であ
ることが分かった。従って，高性能デバイスを適用した ZSIが，従来システム以上の能力を発揮
するには，適用するアプリケーションの出力電圧範囲を充分に考慮する必要がある。
• ボディダイオード無通電運転を維持しつつ，ZSI上で大きな体積を占めるインダクタの小型化を可
能にする新たな制御方式とそれを考慮したインダクタの設計方法を提案し，実機実験により，その
有効性を明らかにした。この手法を用いた場合，ZSIのインダクタの体積を同じ電流リプル条件で
設計された従来インバータシステムのインダクタと同等まで小型化出来る見込みが得られた。
以上のことから，本研究で目的としていたデバイス ·回路 ·制御の融合によるインバータシステムの高
性能化が，上下短絡動作を可能とする ZSI方式に高性能デバイスを搭載することによって実現でき，そ
れが従来のシステムを超えることが出来る可能性を示すことができた。そして，今後のパワーエレクト
ロニクスの発展には、今回示したように各技術の発展・連携・協調が重要であると結論付ける。
最後に今回の研究から得られた知見を基に高性能デバイスを搭載する ZSIのインバータシステムとし
ての更なる高性能化と適用可能範囲の拡大のために検討を進めるべき内容を以下に示す。
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• ZSI上のデバイス動作に着目するため，本研究では，QZSIを用いた検討にとどまったが，それ以
外のインピーダンスソースの方式にも，小型化と高効率化の観点から議論すべきである。特に磁
気結合部品を有する ZSIについては，部品点数の観点から従来 ZSIに比べて，小型化の余地があ
ると考えられる。一方で低い上下短絡比で高昇圧比を実現するために，デバイスに短時間でより
大きな上下電流が流れていると考えられる。損失と体積のトレードオフの観点から他のインピー
ダンスソース方式についても，最適な設計を行った場合に実現されるシステムの性能について議
論を行うことでより小型化と高効率化の見込みがあるインピーダンスソース，およびその運転条
件が明らかになると考えられる。
• 上下短絡動作が可能な ZSIの動作に特化した新たなデバイスの実現の可能性とそれによる高性能
インバータシステムの性能の向上について議論する必要がある。今回の検討から，ZSIに用いられ
るデバイスには，低オン抵抗だけでなく，スイッチング損失に寄与する寄生容量の低減が必要であ
ることが明らかになった。これを実現するには，デバイスの規格オン抵抗の低減とチップ面積の
低減が必要である。このデバイスへの要求が，ボディダイオードの課題を回路で解決したことに
よって，どの程度のレベルで成立し，デバイスの性能をどれだけ向上させるのかをデバイス構造等
を含めて議論する。そして，それによる ZSIに対する効果を明らかにすることでデバイス性能を
回路を活かすことの意義をより明確にすることが出来る。
• 本研究で提案したシステムの有効性を示すには，従来システムとの損失および体積をベースとし
た更なる比較検討が必要である。そのためには，導通損失だけでなく，スイッチング損失，受動部
品や冷却器の体積に対して，モデリングによる解析と最適化が出来るようにする必要がある。こ
のモデリングが実現すれば，最適設計だけでなく，各構成要素の性能向上がシステム全体に対して
与える影響を明らかにすることが出来るため，デバイスやインダクタに対する新材料や構造の適
用がシステムに与える効果についても予想が可能になると共に回路側からのデバイスに対する更
なる提案が可能となる。
• 高性能デバイスの活用と ZSI の損失として支配的なスイッチング損失の低減のために，高速ス
イッチングと低サージ電圧を両立する ZSIの実装方法を検討する必要がある。ZSIの DCリンク
は，上下短絡動作により電流の ON/OFFが生ずるため，低インダクタ化が必要である。しかし，
VSIのようにサージを吸収するコンデンサを DCリンク部分に接続することが出来ない。そのた
め，大容量化に伴う部品寸法の大型化に従って，配線長の短縮による低インダクタンス化は限界が
来ると考えられる。そこで，短絡電流の経路，受動部品の配置や周波数特性に着目した実装方法の
検討が，ZSIの大容量化と高性能デバイスの持つ優れたスイッチング特性を活用する上で必要とな
ると考えられる。
• インバータシステムの更なる応用範囲の拡大に向けて，ボディダイオード無通電運転を行いつつ，
直流電源側への回生動作と，低電力の領域において起こる不連続モードへの対応が可能な ZSIの
制御方法について議論する必要がある。既に AC-DC変換器にインピーダンスソースを搭載した
ものが提案されているため，回生動作自体を ZSIに組み込むことは可能であると考えられる。ま
た，不連続モード化での制御方法についても検討が行われている。しかし，本研究で提案したボ
ディダイオード無通電運転を両立する制御については言及されていない。これを両立することが
出来れば，モータドライブシステムをはじめとする回生動作と幅広い電力領域で運転するアプリ
ケーションに対して，高性能デバイスを用いた ZSIの導入を進めることが可能となる。
• インダクタの更なる小型化とボディダイオード無通電運転の両立する新たなスイッチングパター
ン生成方法の検討が可能であると考える。今回提案した SVM方式に基づく制御方法は，既存の変
調方式に比べて，1制御サイクル中のスイッチングパターンの分割と配分をより柔軟に行うことが
出来る。従って，今回提案した 6つの上下短絡動作を用いるものに比べて，更にスイッチングパ
ターンの分割数を増やすことで，1スイッチング当たりの電流リプル低減の効果をより高めた制御
方法が実現できると考えられる。
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• ZSI の回路構造や制御方式に起因した出力波形に対するコモンモード成分などの伝導性のノイ
ズに関する検討が必要である。Si-SJ-MOSFETを用いた QZSIと従来システムの比較において，
QZSIは VSIに比べて，出力電流にスイッチングに起因する多くのスパイク状の成分が見られた。
スイッチングによる急峻な電圧変化が，出力や回路上のインダクタの寄生容量の成分を通じて，電
流が流れたことが原因と考えられ，ZSIは，VSIに比べてその影響が大きいと考えられる。その要
因を明らかにし，インピーダンスソースの構造の工夫などにより低減することが出来れば，ZSIの
信頼性をより向上することが出来る。
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